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Résumé : 
Autrefois appréhendées de manière globale sur le système complet, les contraintes de Compatibilité Electro-
Magnétique (CEM) se sont d’abord reportées au niveau des équipements réalisant les différentes fonctions du 
système, puis au niveau des circuits intégrés. A l’heure actuelle, le comportement CEM est devenu un critère 
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fréquences de fonctionnement des circuits intégrés, les émissions électromagnétiques peuvent atteindre 
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le modèle ICEM d’un microcontrôleur 16 bits, et pour prédire les résultats des mesures des émissions conduites 
et rayonnées. Enfin, le cinquième chapitre décrit comment, une fois établi, ce modèle ICEM peut être utilisé afin 
de réaliser des simulations CEM au niveau équipement. 
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INTRODUCTION 
La première « voiture » vit le jour en 1771 : elle était à vapeur et se déplaçait à la vitesse exceptionnelle 
de 4km/h ! Elle fut suivie en 1862 par « l'auto-mobile » d'Etienne Lenoir qui fonctionnait grâce à un petit moteur à 
combustion interne. Le gaz fut remplacé en 1887 par l'essence. En 1908, la Ford T fut le premier véhicule 
construit en série. C'est ensuite, à partir des années 1970 que l'électronique fit son apparition dans les 
alternateurs à diodes de redressement, puis dans les injecteurs et dans l'allumage. Depuis, elle y a pris une 
place prépondérante au point qu'elle représente aujourd'hui de 20 à 25 % du coût total d'un véhicule (cf. Figure i-
2), et jusqu’à 35 % pour certains d’entre eux.  
 
Fardier de Cugnot 
(1771)
Ford T 
(1908)
Citroën traction 
(1934)
Citroën DS 
(1955)
Volvo S40 
(2005)
concept-car Lexus
(2006)
 
Figure i-1 : les véhicules automobiles de 1771 à demain 
Intégrées dans un premier temps aux produits haut de gamme, les innovations finissent souvent par 
profiter à tous les conducteurs. Dans les modèles les plus récents, la plupart des dispositifs mécaniques et 
hydrauliques (freinage, direction, suspension,…) ont été remplacés par des dispositifs électroniques contrôlés par 
des composants programmables. A ces systèmes « capot », il faut ajouter les systèmes de sécurité et de 
confort : les airbags, la climatisation, l’éclairage, le contrôle électronique de trajectoire,… 
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Figure i-2 : évolution du coût de l’électronique automobile au cours des années 
Dans un véhicule haut de gamme, cela représente au total plus de 80 composants programmables et tout 
autant de capteurs, interconnectés par un réseau complexe combinant des centaines de câbles électriques, des 
systèmes de multiplexage et des liaisons radiofréquences sans fil [i-01]. Tous ces équipements doivent de plus 
cohabiter avec les systèmes de télématique (cf. Figure i-3) embarqués dans l’enceinte métallique que constitue le 
châssis du véhicule.  
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Figure i-3 : la télématique embarquée dans un véhicule automobile 
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Afin de garantir la sécurité des passagers, il est primordial de s’assurer que tous ces dispositifs 
électroniques sont compatibles entre eux, c'est-à-dire que le fonctionnement de l’un des équipements n’est pas 
perturbé par les émissions électromagnétiques produites par les autres dispositifs.  
Autrefois appréhendées de manière globale sur le système complet, les contraintes de Compatibilité 
Electro-Magnétique (CEM) se sont d’abord reportées au niveau des équipements réalisant les différentes 
fonctions du système, puis au niveau des circuits intégrés, qui sont les « cerveaux » de tout dispositif 
électronique et dont on doit s’assurer du bon fonctionnement, et qui sont également considérés comme des 
sources d’émission, dans la mesure où ils convertissent des tensions continues d’alimentation en courants et 
tensions haute fréquence. A l’heure actuelle, le comportement CEM est devenu un critère majeur de choix entre 
différents composants capables de réaliser une même fonction.  
Pour répondre aux attentes de ses clients, la société Freescale Semiconducteurs est impliquée dans les 
comités de normalisation [i-02], où elle collabore avec les grands équipementiers automobiles, tant au niveau 
français qu’aux Etats-Unis et en Allemagne (cf. Figure i-4). Ces groupes de travail nationaux ont pour objectif de 
définir les méthodes normalisées qui serviront à caractériser un circuit intégré en terme de compatibilité 
électromagnétique. Le groupe français – au sein de l’UTE [i-03] – travaille également à l’élaboration de modèles 
capables de décrire le comportement CEM d’un composant : en  2002, il propose un modèle générique pour la 
simulation de l’émission électromagnétique des circuits intégrés (ICEM [i-04) qui est aujourd’hui étudié par les 
autres comités nationaux dans l’objectif d’en faire une norme internationale. Une approche similaire est 
maintenant développée pour élaborer un modèle décrivant la susceptibilité des circuits intégrés aux perturbations 
électromagnétiques. 
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Figure i-4 : organisation des comités de normalisation nationaux et internationaux 
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La plupart des techniques de mesure normalisées sont définies jusqu’à 1GHz. Avec l’augmentation des 
fréquences de fonctionnement des composants, les émissions électromagnétiques peuvent atteindre plusieurs 
GHz. Parallèlement, il faut tenir compte de l’explosion des réseaux sans fil à 2.45GHz et à 5GHz qui constituent 
de nouvelles sources de perturbations électromagnétiques. De nouvelles techniques de caractérisation doivent 
être investiguées, qui permettent d’effectuer des mesures CEM jusqu’à plusieurs GHz. Il faut aussi adapter les 
modèles actuels, basés sur des éléments localisés et donc difficilement applicables à des 
fréquences supérieures au GHz. 
Pour analyser le comportement CEM d’un composant, il est maintenant essentiel de maîtriser les notions 
d’impédance caractéristique, de paramètres S et d’éléments rayonnants, de comprendre les phénomènes de 
propagation, d’ondes stationnaires et de résonance.  
Ce travail de thèse fait suite aux travaux de Sébastien Calvet [i-05], qui ont permis d’améliorer de manière 
conséquente les caractéristiques CEM de certains produits développés par la société Freescale 
Semiconducteurs, et ont contribué à l’élaboration du modèle ICEM. Il a pour objectif de recenser les techniques 
de mesure utilisées dans le domaine des composants hyperfréquences, les outils de simulation 
électromagnétique disponibles, et de les appliquer à la caractérisation et la modélisation de l’émission 
électromagnétique des circuits intégrés. 
 
Le premier chapitre décrit les principes physiques à l’origine des émissions électromagnétiques d’un 
circuit intégré. Les méthodes de mesure et les modèles comportementaux proposés par les organismes 
normatifs sont également présentés. 
Le banc de mesure champ proche développé au laboratoire du LEN7 est présenté dans le chapitre 2. 
Dans le troisième chapitre est décrite la méthodologie mise au point afin de simuler, à partir du modèle 
ICEM d’un circuit intégré et à l’aide des outils de simulation de Freescale Semiconducteurs, les mesures 
normalisées d’émission. 
Cette technique de modélisation est appliquée au chapitre 4 pour construire le modèle ICEM d’un 
microcontrôleur 16 bits, et pour prédire les résultats des mesures des émissions conduites et rayonnées. 
Enfin, le cinquième chapitre décrit comment, une fois établi, ce modèle ICEM peut être utilisé afin de 
construire le modèle d’un autre microcontrôleur de la même famille, et pour réaliser des simulations CEM au 
niveau équipement. 
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Chapitre 1 
L’EMISSION RAYONNEE DES CIRCUITS INTEGRES 
Les microprocesseurs utilisés dans les ordinateurs personnels fonctionnent aujourd’hui à des fréquences 
supérieures au GigaHertz. Dans l’industrie automobile, les équipements électroniques, de plus en plus 
sophistiqués, sont contrôlés par des microcontrôleurs intégrant de nombreuses fonctionnalités, des mémoires de 
grande taille et des protocoles d’interface complexes. Après avoir décrit les avancées technologiques de la 
microélectronique qui ont permis d’élaborer des composants capables de réaliser de telles fonctions, ce chapitre 
analyse l’impact de ces progrès sur le comportement des circuits intégrés en terme de compatibilité 
électromagnétique, et en particulier sur leur rayonnement. Les méthodes normalisées de mesure de l’émission 
rayonnée (cellule TEM, GTEM et scan champ proche) sont présentées, ainsi que les modèles comportementaux 
élaborés dans le but de modéliser cette émission électromagnétique. 
1. L’ORIGINE DU RAYONNEMENT PARASITE 
1.1 EVOLUTION TECHNOLOGIQUE 
La technologie CMOS (Complementary Metal Oxide Semiconductor), qui permet de réaliser des circuits à 
faible coût et à basse consommation électrique, est aujourd’hui la technologie la plus avancée et la mieux 
maîtrisée dans le domaine de la microélectronique. Elle est utilisée pour fabriquer la majeure partie des circuits 
intégrés à très haute échelle d’intégration, en particulier les microprocesseurs et les microcontrôleurs.  
Les circuits CMOS ont pour briques élémentaires des transistors à effet de champ, les uns de type N, les 
autres de type P, implémentés de manière complémentaire sur le silicium (cf. Figure 1-5). 
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Figure 1-5 : structure physique d’une paire NMOS/PMOS en technologie CMOS 
Les progrès continus en lithogravure ont entraîné la diminution des dimensions physiques des transistors 
et la multiplication du nombre de couches de métal, permettant une augmentation constante du nombre de 
transistors intégrés dans un même circuit. La loi de Moore [1-01], énoncée en 1965 par Gordon Moore, co-
fondateur d'Intel, et qui stipule que le nombre de transistors sur une puce de silicium doublerait tous les 18 mois, 
s’est révélée étonnamment exacte jusqu’à ce jour, ainsi que le montre la Figure 1-6. 
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Figure 1-6 : la loi de Moore appliquée aux microprocesseurs 
La miniaturisation des transistors, et donc la diminution de leur temps de réponse, a rendu possible 
l’augmentation de la fréquence de fonctionnement des composants. En contrepartie, la réduction de l’épaisseur 
d’oxyde de grille nécessite de diminuer les tensions d’alimentation, afin de ne pas détériorer cet oxyde. Ces 
tendances sont résumées dans le Tableau 1-1 [1-02] qui donne l’estimation de l’évolution des caractéristiques 
des microprocesseurs pour ces prochaines années. 
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Tableau 1-1 : évolution des caractéristiques des microprocesseurs 
Caractéristiques technologiques 2001 2004 2007 2010 2013 
Largeur de canal (nm) 120 90 65 45 32 
Niveaux de métaux 8 9 11 12 12 
Densité (103 transistors/mm²) 890  1800 3600 7100 14000 
Surface (mm2) 385 430 620 750 880 
Fréquence de fonctionnement (GHz) 1.2 4.1 9.3 15 23 
Nombre d’entrées/sorties 2700 3100 3500 3850 4200 
 
Ces chiffres soulignent en particulier que malgré la réduction des dimensions physiques des transistors, la 
surface des puces en silicium ne cesse d’augmenter. Ce phénomène s’explique par le fait que l’on cherche à 
intégrer de plus en plus de fonctions sur un même composant. Ceci implique toujours davantage de 
périphériques d’entrées/sorties, et davantage de plots d’alimentation. Les boîtiers dans lesquels sont 
encapsulées les puces ont dû s’adapter à cette évolution. Ainsi que le montre le Tableau 1-2, les boîtiers des 
microprocesseurs de dernière génération possèdent plusieurs milliers de broches [1-03]. 
Tableau 1-2 : évolution des boîtiers et du nombre de broches d’entrées/sorties 
Nom Forme du boîtier 
Nombre maximal 
d’entrées/sorties 
Dual In Line (DIL) 
 
40 
Shrink Dual In Line (SDIL) 
 
100 
Small Outline Package (SOP) 
 
100 
Quad Flat Pack (QFP) 
 
250 
Ball Gate Array (BGA) 
 
1000 
Fine Pitch Ball Gate Array (FBGA) 
 
3000 
Chip Scale Package (CSP) 
 
>5000 
1.2 LES SOURCES DE BRUIT DANS LES CIRCUITS INTEGRES 
La  Figure 1-7 présente le layout d’un microcontrôleur commercialisé en 2005 par Freescale, le 
MC9S12XDP512 [1-04]. Les dimensions de la puce sont d’environ 6mm× 8mm. Le cœur logique du circuit, 
adressé sur 16 bits, représente en surface environ un tiers de la superficie totale de la puce, quant aux mémoires 
(RAM, Flash et EEPROM), elles occupent plus de la moitié du silicium.  
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Ce microcontrôleur possède de nombreux périphériques d’entrées/sorties (ports) et huit paires de broches 
d’alimentation. Des blocs analogiques sont également intégrés sur la puce : deux convertisseurs 
analogique/numérique, qui permettent de recevoir, de traiter et de transmettre des signaux analogiques, une 
boucle à verrouillage de phase, qui synthétise la fréquence d’horloge, ou encore un régulateur de tension interne 
qui convertit la tension d’alimentation externe de 5V en tension de 2.5V servant à alimenter le cœur digital.  
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Figure 1-7 : layout du microcontrôleur S12X 
Le motif de base du cœur logique est l’inverseur CMOS, représenté sur la Figure 1-8. Lorsqu’on applique 
à l’entrée un niveau haut, le transistor N est passant et le P est bloqué. On place ainsi la sortie au potentiel VSS, 
c’est à dire à l'état bas. Inversement, en mettant l'entrée à l'état bas, le transistor P est passant et le N est bloqué, 
la sortie est alors à l'état haut. 
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Figure 1-8 : représentation schématique de l’inverseur CMOS 
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En fonctionnement normal, il n'y a donc aucun chemin de courant entre l’alimentation (VDD) et la masse 
(VSS) : la consommation de l’inverseur est quasi-nulle en régime établi. Cependant, lors des commutations entre 
états, les deux transistors sont simultanément conducteurs. Cette phase de transition, durant laquelle apparaît un 
courant de court-circuit entre VDD et VSS, ne dure cependant que très peu de temps (quelques picosecondes). 
L’impédance vue en sortie d’un inverseur est équivalente à une capacité, qui représente le couplage 
capacitif entre les rails d’alimentation et de masse ainsi que la capacité de grille des portes logiques suivantes. 
Lorsque l’entrée de l’inverseur passe de l’état bas à l’état haut, la charge de cette capacité équivalente provoque 
un appel de courant sur le rail d’alimentation VDD. Et lors de la commutation de l’état haut à l’état bas, la 
capacité se décharge et génère un pic de courant sur VSS. Les chemins de courant sur les rails d’alimentation 
sont représentés sur la Figure 1-9, et la forme temporelle des courants et tensions est donnée sur la Figure 1-10. 
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Figure 1-9 : chemins de courant lors des commutations de l’inverseur CMOS 
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Figure 1-10 : forme temporelle des signaux sur les rails d’alimentation 
Le courant de court-circuit, négligeable devant le courant de charge/décharge, n’est pas visualisable sur 
cette courbe. La durée du pic de courant de charge/décharge dépend de la valeur de la capacité équivalente vue 
en sortie de l’inverseur (dont l’ordre de grandeur est 100fF). Son amplitude n’est que de quelques centaines de 
microampères.  
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Cependant, comme à chaque front d’horloge, un grand nombre de portes logiques commutent de manière 
simultanée, les pics de courant générés sur les rails d’alimentation s’additionnent et leur amplitude totale peut 
atteindre plusieurs ampères. Pour cette raison, les blocs digitaux doivent être considérés comme des blocs 
bruyants.  
Une autre source de bruit dans un circuit intégré est l’arbre d’horloge : afin de synchroniser le 
fonctionnement des différents blocs, le signal d’horloge est délivré à chaque bloc digital au moyen d’un réseau de 
distribution complexe. Pour pallier aux différences de longueurs d’interconnexion entre les chemins, des 
mémoires tampons (ou buffers) sont ajoutés qui jouent le rôle de cellules de délai. Tous les blocs logiques du 
composant sont cadencés à la fréquence d’horloge, et on observe d’importants pics d’émission à cette fréquence 
et à ses harmoniques. 
Enfin, il faut citer comme sources de bruit les périphériques d’entrées/sorties. En effet, des buffers de 
grande taille sont utilisés pour synchroniser les entrées et sorties des signaux. Leurs commutations créent de 
forts appels de courant sur les rails d’alimentation. 
A l’inverse, les blocs analogiques ne sont en général pas considérés comme des blocs bruyants, mais ils 
sont souvent plus susceptibles aux perturbations électromagnétiques. Prenons l’exemple d’une boucle à 
verrouillage de phase (PLL pour Phase Locked Loop), fonction analogique utilisée dans les microcontrôleurs pour 
produire le signal d’horloge à la fréquence voulue. Les travaux d’Alexandre Boyer ont montré qu’en générant à 
proximité de ce bloc analogique un champ électromagnétique de fréquence proche de la fréquence d’horloge, on 
parvient à faire « décrocher » la boucle à verrouillage de phase [1-05]. Ce dysfonctionnement est observable 
même avec des champs de faible puissance. 
1.3 LA PROPAGATION DU BRUIT 
Les perturbations électromagnétiques générées au niveau des blocs bruyants risquent alors de se 
propager jusqu’aux blocs les plus critiques et perturber leur fonctionnement nominal. Il existe différents 
mécanismes de propagation du bruit : propagation conduite à travers le réseau d’alimentation, couplage parasite 
entre pistes métalliques, propagation par le substrat, rayonnement électromagnétique,… 
1.3.1 A TRAVERS LE RESEAU D’ALIMENTATION 
Compte tenu de leur forme géométrique, les rails du réseau d’alimentation interne présentent une 
impédance caractéristique élevée (voir annexe 1), équivalente à une inductance. En se propageant sur les rails 
d’alimentation, les pics de courant générés au niveau des portes logiques engendrent des fluctuations de 
potentiel, que l’on peut estimer à l’aide de l’expression [1-06] : 
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eq.1   équi
dIV L
dt
∆ =  
où Léqui est l’inductance équivalente du rail métallique, et 
dI
dt
 est la pente du pic de courant. 
Ces variations des tensions d’alimentation se répercutent au niveau des signaux de sortie des portes 
logiques : ainsi que le montre la Figure 1-11, lorsque l’entrée d’un inverseur est au niveau haut, la sortie, au 
niveau bas, transmet les fluctuations de la tension VSS. Inversement, lorsque l’entrée est au niveau bas, le bruit 
présent sur le rail VDD se retrouve sur le signal de sortie. 
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Figure 1-11 : propagation du bruit de l’alimentation sur les signaux de sortie d’un inverseur 
De la même façon, les fluctuations de tension présentes sur les rails d’alimentation des buffers sont 
transmises aux signaux transitant dans les périphériques d’entrées/sorties.  
Pour protéger les blocs les plus sensibles des perturbations générées par les blocs bruyants, on cherche 
à séparer autant que possible les réseaux d’alimentation, en assignant à chaque bloc fonctionnel (cœur digital, 
PLL, régulateur de tension, convertisseur analogique/numérique, périphériques d’entrées/sorties,…) sa propre 
paire de signaux VDD/VSS. 
1.3.2 AU NIVEAU DES INTERCONNEXIONS 
La miniaturisation des transistors, la multiplication du nombre de niveaux de métaux ont entraîné une 
densification du réseau d’interconnexion. Si toutes les pistes constitutives du réseau d’interconnexion d’un 
microprocesseur étaient mises bout à bout, leur longueur totale serait de plusieurs kilomètres ! Du fait des très 
faibles distances séparant les lignes, celles-ci sont soumises à de fortes interactions : couplage principalement 
de type capacitif entre les différents éléments métalliques. 
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Figure 1-12 : phénomènes de couplage capacitif entre les éléments du réseau d’interconnexion 
 Si une perturbation se propage sur l’une des pistes, elle sera transmise par couplage aux pistes 
adjacentes. Le couplage diaphonique entre pistes est d’autant plus important que la fréquence est élevée (une 
capacité tend à se comporter comme un court-circuit à haute fréquence). Par conséquent, des bruits haute 
fréquence, comme par exemple les harmoniques du signal d’horloge, risqueront davantage de se propager à 
travers le réseau d’interconnexion. 
1.3.3 DANS LE SUBSTRAT 
Même si le substrat est souvent considéré comme un bon isolant entre les différents blocs, il reste 
cependant un vecteur non négligeable de propagation du bruit. Certaines techniques, telles que l’utilisation 
d’anneaux de garde ou de caissons d’isolation, permettent de protéger les blocs analogiques les plus sensibles 
des perturbations transmises par le substrat. 
Un substrat fortement dopé, et donc très peu résistif, permet d’obtenir un potentiel constant sur la totalité 
du silicium. En général, la face arrière du substrat est polarisée à la masse, créant ainsi un chemin de faible 
impédance vers la masse, par où les perturbations seront « évacuées ». Au contraire, un substrat faiblement 
dopé présente une forte résistance. Si les blocs sensibles sont placés suffisamment loin des blocs bruyants, le 
bruit sera suffisamment atténué pour ne pas perturber leur fonctionnement.  
1.3.4 A TRAVERS LES ELEMENTS DU BOITIER 
Les entrées/sorties des différents blocs fonctionnels ainsi que les rails d’alimentation sont connectés à des 
plots métalliques (en anglais, les pads) situés en bordure de la puce, qui permettent de relier électriquement 
l’intérieur du circuit intégré au circuit imprimé sur lequel il est monté (le PCB pour Printed Circuit Board). Sur ces 
plots sont soudés des fils d’or appelés bondings, qui connectent les pistes internes aux éléments métalliques du 
boîtier (les leads) dont les extrémités sont soudées au PCB. La Figure 1-13 présente les différents éléments du 
boîtier. 
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Figure 1-13 : description du boîtier d’un circuit intégré 
En se propageant à l’extérieur du circuit intégré à travers les bondings, les leads et le long des pistes du 
PCB, les signaux bruités peuvent atteindre d’autres composants et perturber leur fonctionnement. Mais de plus, 
compte tenu de leurs dimensions physiques, les éléments métalliques du boîtier (de même que les blocs les plus 
bruyants, et les principaux rails internes) doivent être considérés comme des antennes miniatures qui rayonnent 
des champs électromagnétiques. 
1.4 LE RAYONNEMENT ELECTROMAGNETIQUE DES CIRCUITS INTEGRES 
1.4.1 GENERATION D’UN CHAMP ELECTROMAGNETIQUE 
En règle générale, le courant circule en circuit fermé (boucles de courant) à l’intérieur du composant et 
dans le dispositif électronique au sein duquel il est intégré. La Figure 1-14 donne le modèle utilisé pour 
représenter une boucle de courant : la source de bruit interne est représentée par un générateur délivrant un 
courant I(l,t) qui se propage le long d’un contour fermé L modélisant les rails métalliques sur le silicium, les 
éléments du boîtier ainsi que les pistes du PCB. 
 
Page 36 sur 185 
générateur 
CW
boucle de longueur L
(rails internes, éléments du 
boîtier et pistes du PCB)
dipôle élémentaire 
de longueur dl
I(l,t)
boucle 
de courant
 
Figure 1-14 : représentation schématique d’une boucle de courant 
En mode continu (en anglais, Continuous Wave ou CW), le courant peut être exprimé comme une série 
de signaux harmoniques (principe de superposition des ondes [1-07]) : 
eq.2 n n
j (2 f t )
n
n
I( l ,t ) I ( l )e pi ϕ+
∈
= ∑
¥
 
où fn est la fréquence de la nième harmonique, et φn est la constante de phase associée. 
Afin de simplifier les expressions, nous nous ramènerons à un courant sinusoïdal : 
eq.3 
pi
=
0j2 f t0I( l ,t ) I ( l )e  
La boucle de courant peut être considérée comme une succession de dipôles élémentaires de longueur dl 
parcourus par un courant d’amplitude constante sur toute la longueur du dipôle [1-08]. 
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Figure 1-15 : champ électromagnétique généré par un dipôle infinitésimal 
Chacun de ces dipôles élémentaires crée au point P, de coordonnées (r,θ,φ) et situé à la distance r très 
grande devant la longueur dl du dipôle, un champ magnétique ϕdH
r
 et un champ électrique θ+rdE dE
r r
 dont les 
expressions sont données par : 
Page 37 sur 185 
eq.4  
0
0
j2 f t jk r0
02
I ( l )e dl sindH (1 jk r )e e
4 r
pi
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−
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eq.5 
0
0
j2 f t jk r0 0
r 0 r30 0
I ( l )e dlj 2 cosdE (1 jk r )e e
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piµ θ
ε pi
−
= − +
r r
 
eq.6 
0
0
j2 f t jk r20 0
0 030 0
I ( l )e dlj sindE (1 jk r ( jk r ) )e e
k 4 r
pi
θ θ
µ θ
ε pi
−
= − + +
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Dans ces formules, k0 représente le nombre d’onde associé à la fréquence f0. C étant la vitesse de la 
lumière dans le vide, et λ0 la longueur d’onde correspondant à la fréquence f0, on a : 
eq.7 00
0
2 f 2k
C
pi pi
λ= =  
1.4.2 LA BOUCLE MINIATURE 
Considérons maintenant une boucle miniature, positionnée dans le plan (x0y) comme le montre la Figure 
1-16. Le champ électromagnétique résultant au point P est alors l’intégrale de ces champs élémentaires le long 
du contour fermé L : 
eq.8 
L
E dE= ∫
r rÑ  
eq.9 
L
H dH= ∫
r rÑ  
Si les dimensions de la boucle sont très petites par rapport à la distance du point d’observation, c'est-à-
dire si L r= , le courant peut être considéré comme uniforme le long de la boucle : 
eq.10 0
j2 f t
0I( t ) I e pi=  
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Figure 1-16 : champ électromagnétique généré par une boucle miniature 
La sommation des champs élémentaires au point P donne alors : 
eq.11 
0
0
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eq.12 
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eq.13 
0
0
j2 f t2 jk r0 0 0 L
0 0
k I e S sin 1E (1 )e e
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pi
ϕ ϕ
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−
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SL étant la surface associée au contour fermé L. 
1.4.3 CHAMP PROCHE ET CHAMP LOINTAIN 
Lorsque la distance r du point d’observation est très petite par rapport à la longueur d’onde λ0 du champ 
électromagnétique, c'est-à-dire lorsque 0k r 1= , on peut approximer les expressions des champs magnétique 
et électrique par : 
eq.14 
0
0
j2 f t jk rproche 0 L
r r3
I e S cos1H e e
2 r
pi θ
pi
−
≈
r r
 
eq.15 
0
0
j2 f t jk rproche 0 L
3
I e S sin1H e e
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eq.16 
0
0
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jk I e S sinE e e
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L’impédance d’onde ZW, définie comme le rapport entre l’amplitude du champ électrique et celle du champ 
magnétique, est alors égale à : 
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eq.17 proche 0W 02 2 20r
| E | sinZ k r
H H 1 3 cos
ϕ
θ
µ θ
ε θ
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La valeur de ZW diminue et tend vers zéro au fur et à mesure que la valeur de k0r tend vers zéro : à 
proximité de la boucle, l’amplitude du champ magnétique est très grande par rapport au champ électrique. Ceci 
explique que la boucle miniature soit parfois appelée « source de champ magnétique ». 
Lorsqu’au contraire, le point d’observation P est suffisamment éloigné de la boucle pour que la 
condition 0k r 1?  soit vérifiée, les expressions des champs deviennent : 
eq.18 lo int ainrH 0≈
r r
 
eq.19 
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eq.20 
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Et l’impédance d’onde est égale à : 
eq.21 lo int ain 0W
0
| E |
Z 120| H |
ϕ
θ
µ
pi
ε
= = =  
Les variations de l’impédance d’onde de la boucle miniature en fonction de la distance du point 
d’observation sont données sur la Figure 1-17. L’impédance d’onde d’une « source de champ électrique » (un 
dipôle par exemple) y est également représentée. 
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Figure 1-17 : impédance d’onde des sources de champ électrique et magnétique en fonction du rapport entre 
distance d’observation et longueur d’onde 
On a coutume de prendre 2
λ
pi
 comme valeur délimitant la zone de champ proche [1-09]. Le Tableau 1-3 
donne la valeur de cette limite pour quelques points de fréquence. 
Tableau 1-3 : frontière entre champ proche et champ lointain en fonction de la fréquence 
fréquence 
longueur d’onde 
dans le vide 
limite 2
λ
pi
  
100kHz 3km 480m 
1MHz 300m 48m 
10MHz 30m 4.8m 
100MHz 3m 48cm 
1GHz 30cm 48mm 
10GHz 3cm 4.8mm 
 
1.4.4 PROPAGATION DU CHAMP ELECTROMAGNETIQUE DANS L’ENVIRONNEMENT 
En champ proche, les champs E
r
 et H
r
 ne sont en général pas orthogonaux entre eux. Le rapport entre 
les expressions des champs électrique et magnétique est une valeur imaginaire pure. Ce déphasage de 90° 
signifie que la puissance associée est une puissance réactive : le champ électromagnétique ne peut transporter 
aucune énergie. Pour cette raison, le domaine du champ proche est également appelé « zone réactive » ou 
« zone quasi-stationnaire ».  
r 
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Dans le domaine du champ lointain, les champs électrique et magnétique sont orthogonaux et en phase : 
toute la puissance contenue est véhiculée dans l’espace libre environnant sous forme d’onde Transverse Electro-
Magnétique (TEM). La direction de propagation est orthogonale au plan défini par les vecteurs E
r
 et H
r
, comme 
indiqué sur la Figure 1-18.  
L’amplitude des champs rayonnés décroît en 1r . La valeur de l’impédance d’onde, constante quelque 
soit la distance r du point d’observation, est égale à l’impédance caractéristique du vide : 120pi soit environ 377Ω. 
Le domaine de champ lointain est aussi nommé « zone de propagation ». 
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Figure 1-18 : représentation d’une onde TEM se propageant en espace libre 
 
1.4.5 CONSEQUENCES SUR L’ENVIRONNEMENT DU CIRCUIT INTEGRE 
Dans les bandes de fréquence correspondant aux spectres des signaux commutant dans un circuit intégré 
(quelques GHz au maximum), les éléments rayonnants de la puce et du boîtier sont assimilables à des antennes 
désadaptées : boucles miniatures et dipôles miniatures. Ainsi, seule une faible partie des puissances véhiculées 
dans le circuit électronique est émise par rayonnement. Cependant, à proximité des pistes métalliques dans 
lesquelles circulent ces signaux, les valeurs de champs électromagnétiques peuvent localement atteindre des 
valeurs très élevées. Lors de la conception d’un circuit intégré, il faut donc prendre garde à ne pas placer les 
blocs sensibles à proximité des sources de rayonnement. 
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2. LA COMPATIBILITE ELECTROMAGNETIQUE DES CIRCUITS INTEGRES 
2.1 DEFINITIONS 
La compatibilité électromagnétique est définie de manière générale comme étant l’ « aptitude d’un 
dispositif, d’un appareil ou d’un système à fonctionner dans son environnement électromagnétique de façon 
satisfaisante et sans produire lui-même des perturbations électromagnétiques intolérables pour tout ce qui se 
trouve dans cet environnement ». Ainsi que le souligne cette définition, s’assurer de la compatibilité 
électromagnétique d’un circuit intégré consiste à vérifier d’une part que le composant n’est pas trop susceptible 
aux perturbations électromagnétiques l’environnant, et d’autre part qu’il ne génère pas des niveaux d’émission 
trop élevés et qui risquent de perturber le fonctionnement des autres dispositifs électroniques situés à proximité. 
Il faut bien sûr avant toute chose vérifier l’auto-compatibilité du composant, c'est-à-dire s’assurer que le 
bruit généré par les blocs bruyants ne perturbe pas les blocs les plus sensibles. 
Que ce soit en terme d’émission ou de susceptibilité, on fait la distinction entre les perturbations 
électromagnétiques qui se propagent d’un composant à un autre à travers le dispositif électronique (c'est-à-dire 
via les pistes du PCB), que l’on appelle mode conduit, et les perturbations électromagnétiques qui se propagent 
sous forme d’onde électromagnétique depuis le composant source jusqu’au composant victime (on parle dans ce 
cas de mode rayonné). La Figure 1-19 résume ces notions de base de la compatibilité électromagnétique. 
susceptibilité
émission
mode 
rayonné
mode 
conduit
 
Figure 1-19 : notions de base de la CEM 
2.2 IMPACT DE L’EVOLUTION TECHNOLOGIQUE  
Les avancées technologiques ont un impact important sur l’émission et la susceptibilité des composants, 
et les fondeurs doivent adapter les règles de conception et de routage aux nouvelles technologies de fabrication. 
L’accroissement du nombre de transistors intégrés sur une même puce signifie davantage de portes 
logiques commutant de manière simultanée, d’où une augmentation des amplitudes des pics de courant générés 
sur les rails d’alimentation.  
La diminution des tensions d’alimentation des circuits digitaux réduit la marge de bruit, et augmente de ce 
fait les risques de changements erronés d’état logique. 
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La densification du réseau d’interconnexion implique un couplage diaphonique plus important entre pistes 
adjacentes, qui peut entraîner des problèmes liés à l’intégrité des signaux : délais, retards de commutation,… [1-
10]. 
Quant à l’augmentation des fréquences d’horloge, elle a pour effet de décaler les spectres d’émission vers 
les hautes fréquences. Les commutations des transistors, plus rapides, génèrent des signaux transitoires dont les 
pentes sont plus raides. Les valeurs des 
dI
dt
 augmentent, engendrant des fluctuations de potentiel plus 
importantes sur les rails d’alimentation. D’autre part, les problèmes de susceptibilité aux champs 
électromagnétiques des réseaux de communication sans fil à 2.45GHz et à 5GHz doivent être plus que jamais 
pris en compte, car ces fréquences correspondent aux fréquences de fonctionnement des microprocesseurs 
actuels. 
2.3 LES NORMES DE MESURE 
Au cours de ces dernières années, différentes techniques de mesure ont été normalisées afin de 
caractériser l’émission [1-11] et la susceptibilité [1-12] des circuits intégrés, aussi bien en mode conduit qu’en 
mode rayonné. Ces méthodes de mesure, listées dans les tableaux ci-dessous, permettent d’évaluer de manière 
quantitative le comportement CEM d’un composant, mais également de choisir, parmi plusieurs composants de 
fonctionnalités identiques, celui qui émet le moins et qui présente la plus grande immunité aux perturbations 
électromagnétiques. 
Tableau 1-4 : méthodes normalisées de mesure d’émission 
Norme Description Mode 
IEC 61967-1 normes de mesure d’émission : généralités et définitions   
IEC 61967-2 cellule TEM/GTEM rayonné 
IEC 61967-3 scan champ proche  rayonné 
IEC 61967-4 1Ω/150Ω  conduit 
IEC 61967-5 WBFC (Workbench Faraday Cage)  conduit 
IEC 61967-6 sonde magnétique   conduit 
IEC 61967-7 chambre réverbérante à brassage de modes  rayonné 
Tableau 1-5 : méthodes normalisées de mesure de susceptibilité 
Norme Description Mode 
IEC 62132-1 normes de mesure de susceptibilité : généralités et 
définitions  
 
IEC 62132-2 cellule TEM/GTEM rayonné 
IEC 62132-3 BCI (Bulk Current Injection) conduit 
IEC 62132-4 DPI (Direct Power Injection) conduit 
IEC 62132-5 WBFC (Workbench Faraday Cage) conduit 
IEC 62132-6 chambre réverbérante à brassage de modes rayonné 
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3. LES METHODES DE MESURE DE L’EMISSION RAYONNEE D’UN CIRCUIT 
INTEGRE 
Ainsi que le montre le Tableau 1-4, trois normes sont dédiées à la mesure de l’émission rayonnée des 
circuits intégrés : la mesure en cellule TEM, le scan champ proche, et la chambre réverbérante à brassage de 
modes [1-13]. 
3.1 LA CELLULE TEM 
3.1.1 DESCRIPTION 
La cellule TEM – l’acronyme anglais de Transverse Electro-Magnetic cell –  présentée sur la Figure 1-20, 
se compose d’une armature métallique externe et d’un conducteur interne plan, appelé septum. C’est un guide 
d’onde coaxial rectangulaire d’impédance caractéristique 50Ω, dont la partie centrale comporte un orifice de 
10cm de côté, et dont les deux parties latérales sont fuselées de manière à présenter en toute section transverse 
une impédance caractéristique de 50Ω. Chacune des extrémités est terminée par un connecteur de type N. 
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Figure 1-20 : photographie et schéma descriptif de la cellule TEM 
La Figure 1-21 donne les dimensions d’une cellule TEM typique utilisée pour la caractérisation des circuits 
intégrés : l’ouverture de l’armature externe est située à une distance de 45mm au-dessus du septum. Il existe des 
cellules de plus grandes dimensions, qui sont employées pour des mesures sur les équipements électroniques, 
plus volumineux. 
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Figure 1-21 : dimensions d’une cellule TEM pour composants 
Comme pour tout guide d’onde coaxial, une onde transverse électromagnétique peut se propager à 
l’intérieur de la structure [1-14] : les composantes électriques et magnétiques sont orthogonales entre elles, et 
toutes deux sont perpendiculaires à la direction de propagation de l’onde TEM le long de la structure. 
L’impédance d’onde est égale à l’impédance caractéristique du vide, soit 120pi. La Figure 1-22 présente la 
répartition des champs dans une section transverse de la cellule. 
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Figure 1-22 : distribution du champ électromagnétique dans une section de la cellule TEM 
3.1.2 PROTOCOLE DE MESURE D’EMISSION EN CELLULE TEM 
Pour réaliser une mesure en cellule TEM, le circuit intégré dont on veut quantifier le rayonnement doit être 
monté sur un circuit imprimé particulier, dont les caractéristiques requises sont spécifiées dans la norme IEC [1-
15] : le PCB, de 10cm de côté (de façon à être inséré dans l’ouverture de l’armature externe) doit posséder 
quatre couches de métallisation (cf. Figure 1-23). Le composant à tester est positionné seul au recto de la carte, 
alors que les éléments nécessaires à son activation (capacités de découplage, quartz externe, régulateur de 
tension,…) sont soudés au verso du PCB. Le plan de masse en couche M1 permet de réaliser le contact 
métallique avec l’armature externe de la cellule. 
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Figure 1-23 : spécificités du circuit imprimé pour les mesures en cellule TEM 
L’un des ports de la cellule est connecté à un analyseur de spectre, via un préamplificateur faible bruit, 
l’autre extrémité est terminée par une charge 50Ω. Le protocole de mesure est représenté sur la Figure 1-24. 
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Figure 1-24 : protocole de mesure d’émission rayonnée en cellule TEM 
Lorsque le circuit intégré est activé, son rayonnement induit un champ électromagnétique local. Ce champ 
génère une onde TEM qui se propage dans la cellule et dans le câble coaxial jusqu’à l’appareil de mesure. Le 
signal mesuré à l’analyseur de spectre est alors proportionnel au spectre de rayonnement électromagnétique du 
composant.  
Le mécanisme de couplage entre le rayonnement du circuit intégré et l’onde TEM est décrit dans [1-16] et 
[1-17] : les courants générés à l’intérieur du composant se propagent dans les pistes métalliques du silicium et à 
travers les éléments du boîtier qui se comportent comme des sources de champ électrique ou de champ 
magnétique. Selon l’orientation du composant dans la cellule, seuls certains de ces éléments rayonnants vont 
induire une onde TEM. 
Dans l’exemple donné sur la Figure 1-25, la trajectoire du courant peut être décomposée comme la 
combinaison d’une boucle verticale et d’une boucle horizontale. 
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Figure 1-25 : décomposition des boucles de courant en boucles élémentaires de surface plane 
Lorsque le composant est placé selon l’orientation A définie sur la Figure 1-26, la boucle horizontale 
génère un champ magnétique polarisé verticalement, c’est à dire perpendiculaire au champ magnétique du mode 
TEM. Le rayonnement de cette boucle ne peut donc pas engendrer une onde TEM. Par contre, le champ 
magnétique rayonné par la boucle verticale est colinéaire à la composante magnétique du mode TEM. Il génère 
une onde transverse électromagnétique dont l’amplitude est proportionnelle à l’amplitude du champ magnétique 
rayonné par la boucle. 
Le composant étant positionné selon l’orientation B, les champs magnétiques induits par les boucles 
élémentaires sont tous deux perpendiculaires à la composante magnétique du mode TEM. En conséquence, le 
rayonnement de cette boucle de courant ne contribuera pas au spectre d’émission mesuré à l’analyseur de 
spectre.  
Cet exemple souligne l’importance du choix de l’orientation du circuit intégré lors des mesures en cellules 
TEM. En règle générale, une première mesure est réalisée pour une position de la carte choisie de manière 
empirique, puis une seconde mesure est lancée avec la carte tournée de 90° par rapport à la première 
orientation.  
 
orientation A
BV // BTEM
BH  |  BTEM
orientation B
BH  |  BTEM
BV  | BTEM
 
Figure 1-26 : mécanisme de couplage entre les circulations de courant dans un circuit intégré et l’onde TEM 
générée dans la cellule TEM 
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3.1.3 EXEMPLES DE RESULTATS DE MESURE 
Ce chapitre présente quelques exemples de spectres d’émission mesurés en cellule TEM. Le circuit 
intégré sous test est un microcontrôleur 16 bits (le HC12) monté sur un PCB développé spécifiquement pour les 
mesures d’émission, et en particulier pour les mesures en cellule TEM [1-18]. La cellule utilisée est de marque 
Fischer : elle présente une distance de 45mm entre le septum et l’armature externe. 
La Figure 1-27 compare les résultats obtenus pour trois programmes de test, avec la même disposition de 
la carte dans la cellule TEM. Les différences observées entre les trois courbes soulignent l’influence de l’activité 
du composant sur le spectre d’émission. 
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Figure 1-27 : mesure du rayonnement d’un circuit intégré en cellule TEM : même orientation, différents programmes 
La Figure 1-28 présente les résultats expérimentaux relatifs au même programme de test, mais pour deux 
orientations du PCB dans la cellule. L’écart entre les spectres (près de 15dB sur certaines bandes de fréquence) 
démontre l’importance de réaliser deux mesures complémentaires avec des orientations orthogonales de la 
carte, afin de ne pas sous-estimer le rayonnement du composant. 
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Figure 1-28 : mesure du rayonnement d’un circuit intégré en cellule TEM : même programme, différentes 
orientations 
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3.1.4 LIMITATIONS 
De l’étude théorique du couplage entre champ électromagnétique local et onde TEM, on peut conclure 
que certains des éléments rayonnants du circuit intégré (tels que les boucles de courant horizontales) ne sont 
pas pris en compte dans le spectre d’émission mesuré en sortie de la cellule TEM. A cette limite de la méthode 
de mesure, il faut ajouter sa limitation en fréquence : en effet, à des fréquences peu élevées, seul le mode 
fondamental (le mode TEM) peut se propager le long de la cellule. Mais lorsque les fréquences de rayonnement 
augmentent et deviennent supérieures aux fréquences de coupure des modes d’ordre supérieur – les modes 
Transverses Electriques (TE) et Transverses Magnétiques (TM) – ceux-ci deviennent propagatifs (davantage de 
détails sont données en annexe 2).  
Dans la cavité que représente la structure, des phénomènes de résonance apparaissent à certaines 
fréquences. Le rayonnement du composant génère à ces fréquences un mode TE ou TM, sous forme d’onde 
stationnaire : la quasi-totalité de l’énergie contenue dans le champ électromagnétique reste confinée dans la 
cellule et ne se propage pas jusqu’à l’analyseur de spectre. 
Ainsi, pour des fréquences supérieures à la première fréquence de résonance du premier mode d’ordre 
supérieur, le comportement de la cellule TEM n’est plus « linéaire » en fonction de la fréquence. La fréquence 
maximale d’utilisation d’une cellule TEM de dimensions standards (cf. Figure 1-21) est 1GHz. 
3.1.5 LA CELLULE GTEM : VARIANTE HAUTE FREQUENCE DE LA CELLULE TEM 
Afin de pallier à cette limitation en fréquence, la cellule GTEM (pour Giga-Transverse Electro-Magnetic 
cell) a été proposée par le comité de normalisation américain, la SAE (Society of Automotive Engineers [1-19]). 
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Figure 1-29 : photographie et schéma descriptif de la cellule GTEM 
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Ainsi que le présente la Figure 1-29, la cellule GTEM est un guide d’onde coaxial rectangulaire de forme 
pyramidale. Le septum est positionné de manière asymétrique au sein de l’armature métallique, ses dimensions 
sont optimisées afin de garantir une impédance caractéristique de 50Ω tout le long de la structure. L’extrémité la 
plus étroite est terminée par un connecteur de type N, tandis que l’extrémité évasée est terminée par un réseau 
d’éléments résistifs d’impédance globale 50Ω, et par un matériau absorbant, qui empêche toute réflexion des 
ondes électromagnétiques à haute fréquence. Ainsi, la cellule GTEM peut être utilisée jusqu’à des fréquences 
très élevées (typiquement 18GHz) sans voir apparaître des phénomènes d’ondes stationnaires. 
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Figure 1-30 : protocole de mesure d’émission rayonnée en cellule TEM 
Le protocole de mesure, représenté sur la Figure 1-30, est identique à celui de la mesure en cellule TEM : 
le composant à tester est positionné dans une ouverture de l’armature externe, de 10cm× 10cm. Lorsque le 
circuit intégré est activé, son rayonnement génère des ondes électromagnétiques, pas seulement le mode TEM, 
mais également des modes TE et TM [1-20]. Tous ces modes se propagent dans la structure, jusqu’à l’extrémité 
connectée à l’appareil de mesure. Au fur et à mesure que les dimensions de la section transverse diminuent, les 
modes d’ordre supérieur ne peuvent plus se propager et transfèrent un à un leur énergie au mode fondamental. 
A l’extrémité de la cellule, quasiment toute l’énergie est transportée sous forme d’onde TEM. 
3.1.6 CORRELATION DES MESURES REALISEES DANS DIFFERENTES CELLULES 
Les expérimentations mises en œuvre pour évaluer la méthode de mesure en cellule TEM et en GTEM 
ont montré la grande répétitivité de cette technique [1-21]. Néanmoins, il est courant d’observer des décalages de 
niveaux entre les spectres d’émission mesurés avec des cellules différentes, étant donné que  l’amplitude du 
signal mesuré en sortie de la cellule est directement liée à l’altitude du composant au-dessus du septum.  
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Figure 1-31 : le niveau du spectre d’émission mesuré en sortie d’une cellule TEM ou GTEM dépend de la distance 
entre le septum et l’orifice dans lequel est inséré le composant 
Pour comprendre ce phénomène, considérons une structure élémentaire : une charge ponctuelle de 
potentiel 0j2 f t0V(t ) V e pi= . Placée successivement dans les cellules C1 et C2 (cf. Figure 1-31), la charge génère 
un champ électrique : 
eq.22 z
VE gradV e
z
∂
= − = −
∂
r r r
 
En conséquence, si on note hi la distance entre l’ouverture dans laquelle est positionnée la carte de test et 
le septum de la cellule Ci, l’amplitude du champ électromagnétique induit dans la cellule est : 
eq.23 
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TEM i TEM i
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EVE H
h pi
= =  
La puissance véhiculée par l’onde TEM s’écrit : 
eq.24 
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Et la tension Vout mesurée à l’analyseur de spectre est égale à : 
eq.25 
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,
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Le facteur de corrélation δ, c'est-à-dire l’écart observé entre les niveaux mesurés dans les deux cellules, 
peut être alors déterminé : 
eq.26 
,2 1
,1 2
out
out
V h
V h
δ = =  
Connaissant la distance entre l’armature externe et le septum, il est ainsi possible de comparer des 
résultats expérimentaux provenant de cellules différentes.  
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En unités logarithmiques : 
eq.27 1
,2 ,1
2
( ) ( ) 20log( )out out hV f V f fh= + ∀  
Plus la distance septum/ouverture est importante et plus les signaux mesurés à l’analyseur de spectre 
sont faibles. Pour que le spectre d’émission ne soit pas en grande partie en dessous du niveau de bruit de 
l’appareil de mesure, il est donc préférable d’utiliser des cellules de petites dimensions. 
3.2 LE SCAN CHAMP PROCHE 
3.2.1 PRINCIPE 
Le scan champ proche consiste à mesurer, à l’aide de sondes miniatures, le rayonnement 
électromagnétique à la surface du circuit intégré. Couramment utilisée au niveau des circuits imprimés, cette 
technique fut appliquée pour la première fois au niveau composant en 1999 par Kevin Slattery [1-22], qui 
développa des sondes ayant une résolution suffisante pour observer les variations des champs au-dessus du 
boîtier. 
Depuis, le scan champ proche s’est avéré un puissant outil d’investigation et de diagnostique, 
complémentaire de la mesure en cellule TEM (qui permet d’obtenir une caractérisation globale du rayonnement). 
L’utilisation combinée de ces deux techniques est décrite dans [1-23] : si un spectre d’émission mesuré en cellule 
TEM présente un pic d’émission à une fréquence particulière, la cartographie du champ électromagnétique 
rayonné à la surface du composant permet d’identifier le bloc responsable de ce rayonnement anormal. Le layout 
de ce bloc peut alors être modifié de manière à réduire son émission.  
3.2.2 LIEN ENTRE PHENOMENES ELECTRIQUES ET RAYONNEMENT ELECTROMAGNETIQUE 
Le champ électromagnétique mesuré à la surface du boîtier fournit des informations sur les phénomènes 
électriques à l’intérieur du circuit intégré : circulation de courant et fluctuations de potentiel. 
Lorsqu’un lead est parcouru par un courant transitoire dont la forme temporelle est périodique (par 
exemple, les pics de courant sur les broches d’alimentation du cœur digital, cadencés par la fréquence 
d’horloge), celui-ci doit être considéré comme une portion d’une boucle de courant. Cette boucle engendre un 
champ magnétique, dont les lignes de champ au niveau du lead sont présentées sur la Figure 1-32. Un chemin 
de courant pourra donc être identifié par la mesure du champ magnétique [1-24] : il correspond à un maximum du 
champ magnétique tangentiel, ou à un minimum du champ magnétique vertical entouré par deux maximums. 
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Figure 1-32 : boucle de courant et champ magnétique 
Lorsqu’un lead est soumis à des variations périodiques de tension (c’est le cas des broches des ports 
d’entrées/sorties sur lesquelles transitent des signaux), la différence de potentiel entre ce lead d’une part, les 
leads adjacents et le plan de masse du PCB d’autre part, génère un champ électrique à proximité du lead : 
eq.28 ( ) dVE grad V ed= − ≈ −
r r r
 
en notant d la distance séparant le lead dans lequel circulent des signaux du lead adjacent (ou bien 
l’altitude du lead au-dessus du plan de masse). 
La mesure du champ électrique permet ainsi d’identifier les éléments métalliques du circuit intégré portés 
à un potentiel V(t). 
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Figure 1-33 : gradient de potentiel et champ électrique 
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3.2.3 PROTOCOLE DE MESURE 
Contrairement à la mesure en cellule TEM et en GTEM, il n’existe pas de banc de mesure champ proche 
« de référence ». Le document technique délivré par l’IEC fournit seulement des recommandations sur les 
appareils de mesure à utiliser, sur la conception des sondes et sur les moyens de les calibrer.  
Un exemple de banc est donné sur la Figure 1-34. Le principal élément est un dispositif de positionnement 
motorisé, pouvant être piloté de manière automatique depuis une station de contrôle, et avec une résolution 
spatiale suffisante pour se déplacer avec précision au-dessus du composant. La sonde est connectée à l’appareil 
de mesure, qui est en général un analyseur de réseau ou un analyseur de spectre. Certains bancs permettent de 
piloter les déplacements de la sonde au-dessus du circuit intégré. Dans d’autres cas, la sonde est fixe, et c’est le 
composant à tester qui est positionné sur une table mobile. 
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Figure 1-34 : un banc de mesure champ proche 
Davantage de détails sur cette technique de mesure sont donnés dans le chapitre 2, qui présente le banc 
de scan développé au LEN7. 
3.2.4 EXEMPLE DE RESULTATS DE MESURES 
Un exemple de résultat de scan est donné sur la Figure 1-35, qui présente la composante verticale du 
champ magnétique rayonné par un microprocesseur 32bits monté dans un boîtier de type BGA à 130MHz (la 
première harmonique de la fréquence d’horloge). La seule différence entre les deux cartographies est la 
résolution spatiale du scan : 1mm selon les axes X et Y pour la figure de gauche, 500µm dans le cas de la figure 
de droite. Chaque pixel correspond à un point de mesure. 
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Figure 1-35 : cartographies du champ Hz rayonné par un microprocesseur 32bits, pour deux résolutions spatiales 
Sur la seconde cartographie, l’effet de pixellisation est très atténué. On peut observer beaucoup plus 
nettement les minimums de champ, et en déduire la localisation des chemins de courant. En contrepartie, une 
résolution deux fois plus grande requiert une durée de mesure quatre fois supérieure. 
3.2.5 LIMITATIONS 
Ainsi que le montre l’exemple précédent, la limitation essentielle de cette technique est la durée des 
mesures. Comme l’illustre l’exemple précédent, une cartographie détaillée des champs implique de nombreux 
points de mesure. La scan d’un microcontrôleur de dimensions typiques (20mm× 20mm), avec une résolution de 
500µm, requiert 
20 20( 1) ( 1) 1681
0.5 0.5
+ × + =  points de mesure. En considérant que chaque acquisition à 
l’analyseur de spectre demande 1s par point de fréquence, il faut 1681 10 1 16810s× × = , soit environ 4h40min 
pour obtenir les cartographies aux dix premières harmoniques de la fréquence d’horloge. 
Pour caractériser de manière exhaustive le rayonnement électromagnétique d’un circuit intégré, il est 
nécessaire de mesurer les trois composantes du champ électrique ainsi que les trois composantes du champ 
magnétique, et donc multiplier ce temps de mesure par six. Ce qui fait une durée totale de 28h. On comprend 
pourquoi le scan champ proche ne peut être utilisé qu’à des fins d’investigation, à quelques fréquences 
particulières. 
3.3 LA CHAMBRE REVERBERANTE A BRASSAGES DE MODES 
Une chambre réverbérante est une enceinte (ou cage de Faraday) dans laquelle ne peuvent subsister que 
des ondes stationnaires, imposées par les conditions aux limites que constituent les parois métalliques de la 
chambre. En introduisant un brasseur de mode mécanique en rotation, les conditions aux limites sont modifiées 
constamment.  
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On peut ainsi considérer qu’au-delà d’une certaine fréquence, le champ électromagnétique est 
statistiquement homogène et isotrope [1-25]. Le protocole de mesure d’émission en Chambre Réverbérante à 
Brassages de Modes (CRBM) est donné sur la Figure 1-36. 
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Figure 1-36 : chambre réverbérante à brassage de modes 
Dérivée des normes appliquées au niveau système, cette technique de mesure est difficilement 
applicable pour la mesure au niveau composant : en effet, il est difficile de distinguer le rayonnement du circuit 
intégré lui-même du rayonnement de la carte sur laquelle il est monté. Aujourd’hui, aucune demande des clients 
de Freescale Semiconducteurs ne porte sur des caractérisations de composants en chambre réverbérante à 
brassage de modes. 
4. MODELISATION D’UN CIRCUIT INTEGRE 
Parallèlement aux méthodes de mesure, différents modèles ont été proposés pour décrire le 
comportement des circuits intégrés en terme d’émission électromagnétique. L’un des objectifs de ces modèles 
est de permettre de prédire par la simulation les résultats des mesures normalisées d’émission. Ainsi, les 
fondeurs sont en mesure d’évaluer si un produit est conforme aux spécifications imposées par leurs 
clients (souvent sous forme de gabarits que doivent respecter les spectres d’émission du composant, à la fois en 
mode conduit et en rayonné). D’autre part, si ces modèles sont non confidentiels et de format standard, ils 
peuvent être fournis aux clients afin de réaliser des simulations CEM au niveau équipement. 
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4.1 LES DIFFERENTS MODELES 
Les premiers pas en terme de modélisation datent du début des années 90, avec la proposition du modèle 
IBIS (Input/output Buffer Information Specification [1-26]). Développé initialement pour simuler l’intégrité du signal 
au niveau des systèmes électroniques, ce modèle permet de décrire de manière non confidentielle le 
comportement électrique des entrées/sorties d’un circuit intégré. Il se présente sous la forme d’un fichier texte 
formaté, qui contient des informations sur le boîtier du composant (éléments RLC équivalents aux bondings et 
aux leads) ainsi que sur le comportement des entrées/sorties (tableaux de valeurs numériques I(V) et V(t) qui 
décrivent les diodes de protection contre les décharges électrostatiques, les buffers,…).  
Aujourd’hui, le modèle IBIS est normalisé au niveau international, et la plupart des fabricants de 
composants fournissent des modèles IBIS de leurs composants.  Cependant, un tel modèle s’avère insuffisant 
pour appréhender les problèmes de compatibilité électromagnétique, dans la mesure où il ne permet pas de 
décrire les signaux parasites se propageant sur le réseau d’alimentation du circuit et sur les entrées/sorties. 
Au cours de cette dernière décennie, plusieurs modèles ont été élaborés, plus adaptés au domaine de la 
CEM. Proposé en 2001 par le JEITA (Japan Electronics and Information Technology Industries Association), le 
modèle IMIC (Input/output Model for Integrated Circuits [1-27]) se présente sous la forme d’un fichier Spice. 
Contrairement à IBIS, il permet de modéliser les éléments parasites sur les rails d’alimentation, ainsi que le 
couplage au niveau des interconnexions et entre les éléments du boîtier. Par contre, il ne tient pas compte de 
l’activité interne du composant et des fluctuations de courants qu’elle engendre sur le réseau d’alimentation. 
En se basant sur l’étude de composants de test, un groupe de recherche français composé d’industriels 
(Freescale, Atmel, Siemens VDO, Valeo,…) et de laboratoires universitaires (LESIA, ESEO,…) a élaboré un 
modèle générique focalisé sur la consommation de courant liée à l’activité des blocs internes : ICEM (Integrated 
Circuit Emission Model [1-28]). Ce modèle a ensuite été appliqué avec succès pour décrire l’émission 
électromagnétique de composants complexes, tels que les microcontrôleurs [1-29].  
Parallèlement, un modèle très similaire, LEECS (Linear Equivalent Circuit and Current Source), a été 
proposé au Japon par Osami Wada. Plusieurs publications décrivent l’architecture de ce modèle [1-30] et 
montrent sa capacité à être utilisé pour des simulations CEM au niveau système [1-31].  
Ces différentes approches sont actuellement examinées par le comité international de normalisation, 
l’IEC, dans l’objectif de construire un modèle standard, capable de simuler l’émission électromagnétique des 
composants 
4.2 LE MODELE ICEM 
L’architecture du modèle ICEM s’articule autour de deux catégories de sous-modèles : 
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 Les blocs IA (pour Internal Activity) qui ont pour rôle de décrire l’activité interne des fonctions 
analogiques, numériques et des périphériques d’entrées/sorties intégrés dans le composant. Ce 
sous-modèle est typiquement représenté comme une source de courant qui peut être définie 
dans le domaine fréquentiel ou dans le domaine temporel : modèle prédéfini disponible dans les 
simulateurs de circuits électriques (par exemple, une source de courant linéaire par morceaux) 
ou fichier de résultats obtenu soit de manière expérimentale, soit par la simulation. 
 Les blocs PDN (acronyme de Passive Distribution Network), utilisés afin de décrire le circuit 
électrique. Ces blocs modélisent le réseau d’impédance vu entre les broches d’alimentation et 
de masse, prenant en compte les rails internes, le boîtier et les pistes du PCB. Ils sont 
également utilisés pour décrire comment les entrées/sorties sont alimentées, et comment elles 
sont connectées d’une part aux autres fonctions internes, et d’autre part, aux autres éléments 
du PCB. Les sous-modèles PDN sont en règle générale constitués d’éléments RLC, mais 
peuvent aussi être décrits par une matrice de paramètres S obtenue par la mesure ou par la 
simulation. 
La Figure 1-37 présente un exemple d’architecture ICEM complète composée de trois sous-ensembles : 
le premier modélise l’activité de la partie digitale, le second bloc modélise une fonction analogique, et le troisième 
sous-ensemble décrit le comportement CEM des entrées/sorties. Les signaux VSS de ces différentes parties sont 
reliés entre eux par un bloc nommé « isolation » constitué d’éléments passifs (éléments RLC ou matrice de 
paramètres S), qui modélise le couplage par le substrat entre les signaux de masse. 
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Figure 1-37 : exemple d’architecture de modèle ICEM 
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La Figure 1-38 synthétise les moyens d’obtenir des informations nécessaires sur les différentes parties du 
circuit intégré (boîtier, entrées/sorties, réseau d’alimentation, cœur logique) pour la construction de son modèle 
ICEM. Le modèle du composant peut être construit à partir de données non confidentielles, accessibles à tout 
utilisateur de ce composant (informations données dans le manuel d’utilisation, fichier IBIS et résultats de 
caractérisation expérimentale).  
Mais il peut également être entièrement construit dès la phase de conception du composant, à partir des 
informations sur le layout et sur les caractéristiques du boîtier (données souvent confidentielles, mais disponibles 
en interne). Ceci permet au fondeur d’être en mesure d’évaluer par la simulation l’émission électromagnétique du 
circuit intégré, avant même la phase de fabrication du produit. 
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Figure 1-38 : informations nécessaires à l’élaboration du modèle ICEM d’un composant 
4.3 UTILISATION D’ICEM POUR MODELISER L’EMISSION RAYONNEE DES CIRCUITS 
INTEGRES 
Le modèle ICEM doit permettre d’obtenir par la simulation les résultats de mesures d’émission 
normalisées. Pour cela, il est nécessaire d’associer au modèle du composant une modélisation appropriée du 
dispositif de mesure (Figure 1-39). Les résultats de la simulation doivent se présenter sous la même forme que 
les résultats expérimentaux : spectre d’émission, cartographie du champ électromagnétique,… 
 
Page 60 sur 185 
Modèle ICEM 
du circuit intégré
Simulation
Modèle du moyen de mesure 
(cellule TEM, GTEM, 
scan champ proche,…)
Résultat : spectre d’émission, 
cartographie des champs rayonnés,…  
Figure 1-39 : principe de modélisation des mesures normalisées d’émission 
Les travaux de modélisation menés par Sébastien Calvet sur le microprocesseur HCS12 [1-32] ont montré 
qu’ICEM permettait de représenter fidèlement les fluctuations de courant sur les broches du composant, et par 
conséquent de retrouver par la simulation les résultats des mesures d’émission conduite selon la norme 
1Ω/150Ω. Par contre, il est a priori moins évident de relier le modèle ICEM, électrique, à des phénomènes 
d’électromagnétisme. Par exemple, à une onde TEM se propageant dans une cellule TEM, ou aux champs E
r
 et 
H
r
 rayonnés à la surface du boîtier.  
4.4 OBJECTIFS DE CETTE ETUDE 
L’objectif de ce travail est d’étudier dans quelle mesure le modèle ICEM peut être utilisé pour décrire les 
émissions rayonnées d’un circuit intégré, avec pour principale question : comment déterminer, à partir des 
grandeurs électriques caractéristiques d’un composant (courants et tensions, résistances, inductances et 
capacités parasites), les champs électromagnétiques générés par l’activité  du composant ?  
Dans les chapitres suivants, une technique de modélisation, combinant des modèles électriques et des 
modèles électromagnétiques, sera proposée. Un flot de simulation basé sur ICEM, utilisant les outils de 
simulation de la société Freescale Semiconducteurs, sera proposé. Afin de valider la méthodologie, ce flot sera 
appliqué pour construire le modèle "ICEM rayonné" d’un microcontrôleur 16 bits, et pour prédire les résultats des 
méthodes normalisées de mesure des émissions rayonnées : cellule TEM/GTEM et le scan champ proche. 
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Chapitre 2 
LE BANC DE MESURE CHAMP PROCHE 
Dans le chapitre précédent, la mesure en cellule TEM/GTEM et le scan champ proche ont été identifiées 
comme deux techniques complémentaires pour mesurer le rayonnement des composants. Alors que le protocole 
de mesure en cellule TEM et en GTEM est explicité en détails dans une norme IEC [2-01] et que des cellules de 
dimensions standards sont commercialisées, la technique du scan champ proche n’est pas aujourd’hui 
considérée comme une méthode de mesure normalisée, mais plutôt comme un outil d’investigation. Elle est 
décrite par le comité international de normalisation sous forme d’un rapport technique [2-02], qui donne 
seulement des recommandations sur les appareils de mesure et sur les sondes. Au cours de ces dernières 
années, l’engouement pour cette nouvelle technique de caractérisation a poussé de nombreux laboratoires soit à 
modifier leur banc de mesure existant afin de s’adapter à la résolution spatiale et aux gammes de fréquence 
requises par les circuits intégrés, soit à monter un banc à partir du matériel à leur disposition. Ainsi, chaque banc 
de scan se différentie des autres bancs de par : 
 le choix de l’appareil de mesure : analyseur de spectre (mesures scalaires), analyseur de 
réseau (mesures vectorielles), … 
 les caractéristiques des sondes : technologie (sondes coaxiales ou structures imprimées),  
forme (sondes simples ou différentielles), dimensions, … 
 le dispositif de positionnement et de déplacement des sondes (axes de translation et/ou de 
rotation, résolution spatiale, course, …) 
 la technique utilisée pour déterminer les valeurs du champ électromagnétique à partir des 
grandeurs mesurées : loi basique de proportionnalité ou post-traitement plus évolué 
 le format des fichiers de résultats 
Ce chapitre présente le banc de mesure développé au laboratoire du LEN7. 
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1. PRESENTATION GENERALE 
1.1 LE DISPOSITIF DE MESURE 
Le cahier des charges du banc a été défini en accord avec les indications fournies par le document IEC 
69167-3, dans l’optique de réaliser uniquement des mesures de circuits intégrés. Ainsi, certaines de ses 
spécificités (deux axes de translation seulement dans le plan horizontal, course des axes motorisés limitée à 
256*215mm2) le rendent difficilement utilisable pour des mesures au niveau système : pour scanner des cartes 
de grande taille, sur lesquelles sont montés des composants discrets de dimensions et de formes variables, il 
faudra s’orienter préférentiellement vers des bancs de mesure tels que celui de l’IRSEEM [2-03] qui dispose de 
trois axes de translation, de deux axes de rotation, et qui offre la possibilité, grâce à un dispositif d’acquisition du 
relief de la carte et d’asservissement en z, d’effectuer des mesures « à distance constante » de la surface du 
système sous test. 
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Figure 2-40 : schéma descriptif du banc de mesure champ proche 
La  Figure 2-40 présente le synoptique du banc de mesure. Le circuit intégré à tester est positionné sur un 
plateau horizontal muni de deux axes motorisés (modèle H116 de marque Prior [2-04]). Les moteurs pas à pas 
permettent des translations micrométriques selon les axes x et y avec un pas de 0.25µm et une répétitivité 
atteignant 8µm. Grâce à une unité de commande (Prior ProscanII) reliée au plateau par liaison GPIB  [2-05], les 
déplacements de la table peuvent être pilotés à l’aide d’un joystick, ou contrôlés depuis une station de travail via 
une liaison RS232 [2-06]. 
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Le plateau est surmonté par une arche en aluminium dont les plans mécaniques ont été réalisés par 
Olivier Pigaglio, ingénieur de recherche au laboratoire LEN7. L’arche se compose d’une partie fixe et d’un 
plateau mobile dont l’altitude peut être réglée à l’aide d’une tige filetée munie d’un volant. La sonde de mesure 
est fixée sur le plateau mobile au moyen d’un support en plexiglas monté sur une platine de translation. Cette 
platine est équipée d’une vis micrométrique graduée dont la course est de 18mm. Grâce à ce dispositif, présenté 
sur la Figure 2-41, le positionnement en z de la sonde peut être réglé avec une précision de 10µm.  
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Figure 2-41 : dispositif manuel de positionnement en z de la sonde 
L’altitude de la sonde au-dessus du circuit intégré est ajustée à l’aide d’un jeu de cales métalliques : une 
cale d’épaisseur connue est posée à la surface du boîtier du composant à tester. En abaissant la sonde à l’aide 
de la vis micrométrique jusqu’à faire contact avec la cale, on peut déterminer l’altitude exacte de la sonde au-
dessus du composant. Il est ensuite possible, avec la vis graduée, de positionner la sonde à l’altitude voulue par 
écart relatif avec cette altitude de référence. 
L’extrémité de la sonde est connectée à un appareil de mesure. Deux instruments disponibles au 
laboratoire sont choisis pour faire office de récepteurs : 
 un analyseur de spectre (modèle R3131A de la marque Advantest) couvrant la gamme de 
fréquence 9kHz-3GHz, associé à un préamplificateur 30dB faible bruit (Schaffner CDA9231A : 
9kHz-1GHz) 
 un analyseur de réseau vectoriel (Anritsu 37369C) fonctionnant sur la bande de fréquence 
40MHz-40GHz 
L’utilisation de l’un ou l’autre de ces appareils dépend du type de mesure que l’on souhaite réaliser ainsi 
que de la gamme de fréquence désirée. L’analyseur de réseau vectoriel permet de recueillir l’information sur la 
phase des champs électromagnétiques rayonnés.  
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En connectant l’un des ports de l’analyseur de réseau à un signal de référence (un signal de masse ou le 
signal de sortie d’horloge d’un microcontrôleur par exemple), et l’autre port à la sonde de mesure, on peut 
observer le déphasage par écart relatif avec la phase du signal de référence. La connaissance des vecteurs 
champs est indispensable pour appliquer certaines techniques de déconvolution. 
Pour améliorer la résolution du banc, nous avons choisi dans un premier temps d’optimiser les 
caractéristiques des sondes, plutôt que de développer un outil de post-traitement complexe. De plus, l’utilisation 
d’un analyseur de spectre associé à un amplificateur faible bruit permet de capter des émissions 
électromagnétiques très faibles, qu’il serait impossible de visualiser au moyen d’un analyseur de réseau. Par 
conséquent, la quasi-totalité des mesures champ proche ont été réalisées en utilisant l’analyseur de spectre. La 
photographie de la Figure 2-42 montre une vue d’ensemble du banc. 
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Figure 2-42 : vue d’ensemble du dispositif de mesure 
1.2 LES SONDES 
En champ proche, en raison de la présence de modes évanescents, il n’existe pas a priori de relation 
entre les composantes du champ électrique et du champ magnétique. Afin de caractériser avec précision le 
rayonnement d’un circuit intégré et de le relier à des phénomènes électriques, il est nécessaire de connaître les 
différentes composantes du champ électromagnétique. Pour cela, des sondes de formes différentes sont 
utilisées, dont chacune permet de capter préférentiellement l’une ou l’autre des composantes du champ. 
Quelques exemples de sondes couramment utilisées pour les mesures champ proche sont présentés Figure 2-
43.  
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Figure 2-43 : sondes typiques de mesure champ proche en technologie coaxiale 
Le dipôle, dont un brin est connecté à l’âme centrale du câble coaxial et l’autre brin est soudé au blindage 
extérieur, permet de capter Ex ou Ey selon qu’il est positionné parallèlement à l’axe x ou y. Afin de mesurer le 
champ électrique vertical, on utilise en général un monopôle. Enfin, une boucle permet de mesurer la 
composante du champ magnétique orthogonale à la surface de la boucle. 
Dans la plupart des cas, une antenne est utilisée afin de capter ou recevoir un signal de fréquence 
donnée. Sa forme et ses dimensions sont optimisées de manière à ce que sa fréquence de résonance 
corresponde à la fréquence des signaux mesurés. Au contraire, on cherche ici à couvrir une large bande de 
fréquence. Il est donc préférable de se servir d’antennes ayant un comportement le plus linéaire possible sur 
toute la fenêtre spectrale. Pour cela, il suffit de concevoir des sondes suffisamment petites pour que leur 
fréquence de résonance soit supérieure à la fréquence maximale d’utilisation. Par exemple, la fréquence de 
résonance d’une antenne dipôle dont chacun des brins est de longueur L  est donnée par la formule : 
eq.29 =R
Cf
4L
 
C étant la célérité de la lumière dans le vide (ou dans l’air) : C = 83.10 m/s 
Pour s’affranchir de toute résonance jusqu’à 10GHz, il faut s’assurer que la dimension des brins est 
inférieure à 
R
C
4f  c’est à dire 7.5mm. 
Le choix des dimensions des sondes résulte ensuite d’un compromis entre résolution et sensibilité. 
Prenons l’exemple représenté Figure 2-44, d’une boucle plongée dans un champ magnétique. 
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Figure 2-44 : surface non fermée traversée par un champ magnétique 
Le flux d’induction magnétique à travers la surface de la boucle s’écrit [2-07] : 
eq.30 Φ µ µ= =∫∫ ∫∫B 0 0 zA A( t ) H.dA H ( x,y ,z,t )dxdy
r r
 
D’après la loi de Faraday, la force électromotrice induite – c'est-à-dire la tension induite aux bornes de la 
boucle par la présence du champ magnétique – est égale à : 
eq.31 
Φ µ µ ∂ = − = − = −  ∂ ∫∫ ∫∫
B z
fem 0 z 0
A A
d HdV (t ) H ( x,y ,z,t )dxdy dxdy
dt dt t
 
Le champ Hz peut être décomposé en une série d’ondes harmoniques (principe de superposition des 
ondes). Afin de simplifier l’expression de Vtem(t), nous nous ramènerons au cas d’une onde élémentaire de 
fréquence f0, et nous supposerons pour que le champ magnétique est de la forme : 
eq.32 
pi
=
0
0
j 2 f t
z zH ( x,y,z,t ) H ( x,y ,z )e  
La tension induite s’écrit alors : 
eq.33 
pipi µ  = −  
 ∫∫
0
0
j2 f t
fem 0 0 z
A
V (t ) j2 f H ( x,y ,z )dxdy e  
Si la sonde est « électriquement petite », c'est-à-dire si la surface de la boucle est suffisamment petite par 
rapport à la longueur d’onde 0
0
C
λ
f
=  du champ électromagnétique, le champ magnétique traversant la boucle 
peut être considéré comme uniforme. Le potentiel induit s’écrit alors : 
eq.34 
pipi µ= − 0
0
j2 f t
fem 0 z c c cV (t ) j2 f AH ( x ,y ,z )e  
Avec (xC,yC,zC) les coordonnées du centre de la boucle. 
Pour une surface A plus grande, la tension induite peut être exprimée de la même manière : 
eq.35 
pipi µ= − 0
0
j2 f t
fem 0 0 z moyV (t ) j2 f AH e  
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 La constante HZ0moy correspond à l’amplitude moyenne de la composante Hz traversant la surface de la 
boucle : 
eq.36 
0 0z moy zA
1H H ( x,y ,z )dxdy
A
= ∫∫  
Ainsi, plus la boucle est petite, plus on s’affranchit cet effet d’intégration, et donc plus la résolution spatiale 
est élevée. Mais en contrepartie, l’amplitude du potentiel généré dans la sonde est directement proportionnelle à 
la surface de la sonde. En conséquence, des champs de faible amplitude induisent sur des sondes de petite 
dimension des potentiels qui seront noyés dans le bruit de l’instrument de mesure.  
Dans le cas de sondes de champ électrique, la tension induite sur le monopôle ou sur le dipôle est 
proportionnelle à la longueur des brins. Le dimensionnement des sondes électriques tient donc du même 
compromis entre résolution spatiale et sensibilité. 
1.3 LE LOGICIEL  
Les déplacements de la table micrométrique, le dialogue avec les instruments de mesure et l’exportation 
des résultats sous forme d’un fichier texte sont réalisées à l’aide d’une interface dédiée : LENSICS [2-08], 
développée en langage Labview par Xiaoyu Mao. Chaque type de mesure est associé à un programme 
indépendant. Dans le cas de mesures scalaires avec l’analyseur de spectre, l’utilisateur a le choix entre trois 
programmes, selon qu’il souhaite réaliser :  
 un scan à un point de fréquence. Ce type de mesure peut être utilisé pour obtenir la 
cartographie du rayonnement d’un microprocesseur à sa fréquence d’horloge ou à la fréquence 
des signaux transitant sur ses ports d’entrées/sorties. 
 un scan aux N premières harmoniques d’une fréquence donnée. Ce programme permet 
d’obtenir en une seule mesure les cartographies du rayonnement d’un microcontrôleur aux N 
premières harmoniques de sa fréquence d’horloge. 
 un scan sur une bande de fréquence. Cette mesure large bande permet de déterminer les 
fréquences associées aux pics de rayonnement d’un composant, avant de lancer des scans à 
ces points de fréquence particuliers, avec un pas de scan plus petit. 
A titre d’exemple, l’interface graphique du programme associé à la mesure en un point de fréquence est 
présentée ci-dessous. Elle comporte trois fenêtres. Dans la première fenêtre (Figure 2-45), l’utilisateur est invité à 
positionner la sonde à l’emplacement initial du scan, à définir la zone de scan ainsi que le pas de déplacement 
selon les axes x et y. La zone de scan est par défaut une surface rectangulaire, mais une acquisition selon une 
portion de droite ou même une mesure en un point unique sont également réalisables. Le positionnement de la 
sonde à l’emplacement du premier point de mesure se fait manuellement, au moyen du joystick.  
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Figure 2-45 : interface de contrôle du banc de scan : pilotage des déplacements du plateau 
La Figure 2-46 présente la seconde fenêtre, qui est dédiée au réglage des paramètres de l’analyseur de 
spectre, en particulier les valeurs des filtres internes : bande de résolution (resolution bandwidth : RBW) et bande 
vidéo (video bandwidth : VBW). Diminuer la valeur du RBW ainsi que le rapport 
VBW
RBW
 permet d’abaisser le 
niveau de bruit et ainsi de capter de faibles niveaux d’émission, mais accroît de manière significative la durée de 
la mesure.  
 
 
Figure 2-46 : interface de contrôle du banc de scan : réglage de l’analyseur de spectre 
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Dans cette fenêtre, l’utilisateur définit également la fréquence de la mesure. En général, cette fréquence 
correspond à un pic d’émission du circuit intégré : fréquence d’horloge du composant, fréquence des signaux se 
propageant sur les broches d’entrées/sorties,…  
Même si l’arbre d’horloge d’un composant est conçu pour synchroniser les signaux d’horloge entre les 
différents blocs, des phénomènes de délai sont observables entre les chemins. En cellule TEM, cela se traduit 
par un étalement des pics d’émission autour d’une fréquence centrale. En scan champ proche, la fréquence du 
pic d’émission peut varier lorsque la sonde se déplace au-dessus du circuit. Par exemple, si la fréquence de 
fonctionnement théorique d’un microcontrôleur est de 16MHz, le pic d’émission peut correspondre à 15.97MHz 
au-dessus du bloc A, et 16.03MHz au-dessus du bloc B. La fréquence du pic associé à la vingtième harmonique 
est alors 319.4MHz au-dessus du bloc A, contre 320.6MHz au-dessus du bloc B. C'est-à-dire, un écart de plus de 
1MHz d’une partie à l’autre du composant. 
Afin de réellement mesurer l’amplitude maximale des pics associés à une fréquence particulière (la 
vingtième harmonique du signal d’horloge par exemple), le niveau d’émission n’est pas directement relevé à la 
fréquence définie par l’utilisateur, mais dans une fenêtre spectrale dont la fréquence centrale est la valeur définie 
par l’utilisateur fc, et dont la largeur ∆f est également paramétrable par le biais de l’interface. Lors de la mesure, 
l’option “max hold” permet de récupérer l’enveloppe du spectre de rayonnement. Le programme effectue alors 
une recherche automatique du maximum d’émission dans cette bande de fréquence, en lançant la fonction “peak 
search” de l’analyseur de spectre. Ceci permet de  déterminer le niveau du pic d’émission, ainsi que la fréquence 
correspondante fmax.  
fc : fréquence 
définie par 
l’utilisateur
dynamique 
(dB/div)
niveau de 
référence 
(dBm) peak search
∆f
fmax : fréquence 
du pic d’émission
 
Figure 2-47 : représentation des paramètres de l’analyseur de spectre réglables depuis l’interface de pilotage du 
banc de scan 
Le niveau de référence (reference level) et la dynamique (dynamic range) peuvent également être ajustés 
depuis l’interface graphique. Par contre, bien que plusieurs unités soient proposées par l’analyseur de spectre, le 
programme ne permet pas de modifier l’unité des valeurs mesurées : tous les résultats sont exprimés en dBm.   
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Dans la troisième fenêtre du logiciel, l’utilisateur définit le fichier de résultat et note les commentaires 
nécessaires à l’analyse des données : la sonde utilisée, son altitude, son orientation, le composant testé, sa 
configuration,… Un bouton d’arrêt d’urgence permet d’interrompre à tout moment la mesure. La table se 
repositionne alors automatiquement à son emplacement initial.  
1.4 EXPLOITATION DES RESULTATS DE SCAN 
A la fin de la mesure, les résultats sont exportés sous forme de fichier texte. Un exemple de fichier de 
résultats est donné Figure 2-48. Dans la première partie du fichier sont résumés les paramètres de 
l’expérimentation (date, surface de scan, résolution spatiale, configuration de l’analyseur de spectre,…). La 
seconde partie se présente sous la forme d’une succession de vecteurs-lignes : 
 la première ligne indique la position absolue en x du plateau pour chaque point de mesure. 
 la seconde ligne  présente quant à elle les positions en y. 
 les lignes suivantes sont les valeurs relevées à l’analyseur de réseau pour chaque couple de 
coordonnées (x,y). Chaque ligne correspond à un point de fréquence. Ainsi, les fichiers de 
résultats peuvent compter trois lignes (mesure à un point de fréquence) ou plusieurs milliers de 
lignes (mesure large bande). 
 
 
Figure 2-48 : exemple de fichier de résultat 
Ce fichier texte peut être importé dans un logiciel de type Matlab [2-09] dont l’interface graphique permet 
de visualiser les résultats sous forme de courbes (scans unidimensionnels), de cartographies (scans 
bidimensionnels) ou de spectres d’émission (mesures large bande).  
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2. TECHNIQUE DE CALIBRAGE DES SONDES 
La sonde étant directement connectée à l’appareil de mesure, les résultats sont donc les valeurs affichées 
– en dBm – par l’analyseur de spectre. Ce paragraphe présente la technique de calibrage mise au point afin de 
déterminer les valeurs réelles du champ électromagnétique à partir des résultats de mesure.  
2.1 CONSIDERATIONS THEORIQUES 
Le mécanisme de couplage entre la sonde miniature et le champ électromagnétique est un phénomène 
complexe. Toutefois, la corrélation entre le rayonnement du circuit intégré et le signal de tension mesuré à 
l’extrémité de la sonde peut être approximée par une relation simple en faisant certaines hypothèses 
simplificatrices.  
Hypothèse 1 : la sonde est un récepteur ponctuel  
Cette première approximation, déjà développée dans la section 1-2, consiste à négliger l’effet intégrateur 
de la sonde en raison de sa petite taille par rapport aux longueurs d’onde du champ rayonné.  
Sous cette hypothèse, la tension Vs générée aux bornes de la sonde peut s’exprimer comme une 
combinaison linéaire des amplitudes des composantes du champ électromagnétique rayonné à l’emplacement de 
la sonde : 
eq.37 
α
β
=
=
=
+ ∀
∑
∑
0
0
s i i
i x,y ,z
j j
j x,y ,z
V ( x,y ,z,f ) ( x,y,z,f )E ( x,y ,z,f )
( x,y ,z,f )H ( x,y ,z,f ) ( x,y ,z,f )
 
Hypothèse 2 : la sonde capture une seule composante du champ électromagnétique 
On suppose également que, compte tenu de sa forme (boucle, monopôle ou dipôle), la sonde capture 
préférentiellement l’une des composantes du champ (par exemple, le champ électrique vertical Ez), et par 
conséquent que le potentiel induit par les autres composantes est négligeable. 
eq.38 α= ∀
0s z z
V ( x,y ,z,f ) ( x,y,z,f )E ( x,y ,z,f ) ( x,y ,z,f )  
Hypothèse 3 : la présence de la sonde ne perturbe pas la répartition du champ électromagnétique émis 
par la source de rayonnement 
Cette troisième hypothèse consiste à affirmer que le scan champ proche est une mesure non intrusive. 
Cette supposition fondamentale implique en particulier que la relation entre le champ électromagnétique 
capturé et le signal généré dans la sonde est indépendante de la position spatiale de la sonde au-dessus de la 
source de rayonnement. Ce qui ce traduit par l’expression : 
eq.39 = ∀
0s z
V ( x,y ,z,f ) A( f )E ( x,y ,z,f ) ( x,y,z,f )  
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Le coefficient A(f) est une fonction qui ne dépend que de la fréquence.  
La tension d’entrée Vm de l’analyseur de spectre peut s’écrire sous la forme : 
eq.40 
ϕ−
= ∀câble( f )fm câble sV (f ) G(f )A (f )e V ( f ) f  
Les coefficients câbleA (f )  et ϕcâble( f )  correspondent respectivement aux pertes diélectriques et au 
délai introduits par le câble coaxial et par la connectique reliant la sonde et l’appareil de mesure. La fonction G(f) 
représente quant à elle la fonction de transfert du préamplificateur : 
eq.41 G(f ) 30dB f≈ ∀  
Finalement, la relation entre la composante EZ0 et l’amplitude du signal Vm mesuré à l’analyseur de 
spectre est : 
eq.42 =
0m câble zV ( x,y ,z,f ) A( f )G(f )A ( f )E ( x,y,z,f )  
Dans le cas de dispositifs adaptés 50Ω tels que l’analyseur de spectre, il existe une relation simple entre 
la tension Vm et la puissance Pm : 
eq.43 
[ ]
=
2
m
m
V ( x,y,z,f )
P ( x,y ,z,f )
50
 
D’où :  
eq.44 
[ ]
 = ∀ 0
2 2câble
m z
A(f )G( f )A (f )
P ( x,y ,z,f ) E ( x,y,z,f ) f
50
 
En valeurs logarithmiques :  
eq.45 [ ] [ ]
 
   = +   
 
0
2
câble
m z
A(f )G(f )A (f )
10 log P ( x,y ,z,f ) 20 log E ( x,y ,z,f ) 20 log
50
 
Soit : 
eq.46 = + ∀
0m zdBm dBV m
P ( x,y ,z,f ) E ( x,y,z,f ) PF(f ) ( x,y ,z,f )  
Le coefficient PF, appelé facteur de performance, caractérise l’aptitude de la sonde à capturer une 
composante du champ électromagnétique. Ce coefficient est indépendant de la structure rayonnante et de la 
position de la sonde au-dessus de la source de rayonnement, il ne dépend que de la fréquence. Calibrer une 
sonde consiste à déterminer son facteur de performance en fonction de la fréquence, en s’assurant au préalable 
que les hypothèses simplificatrices sont bien vérifiées. 
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2.2 DETERMINATION EXPERIMENTALE DU FACTEUR DE PERFORMANCE D’UNE SONDE 
Le principe est de mesurer, à l’aide de la sonde à calibrer, le champ électromagnétique émis par une 
structure de référence dont le rayonnement peut être déterminé de manière théorique, soit en utilisant une 
formule analytique, soit à l’aide d’un outil de simulation numérique. La structure de calibrage choisie, représentée 
sur la Figure 2-49, est une ligne microruban d’impédance caractéristique 50Ω, et de longueur 6cm. Elle est 
réalisée sur substrat duroïd dont la faible permittivité relative (εr=2.2) permet de limiter le phénomène de 
confinement des champs et ainsi d’obtenir des niveaux de rayonnement élevés. Un connecteur SMA est soudé à 
chacune des extrémités de la piste métallique. 
 
substrat 
duroïd 
piste 
cuivre
plan de 
masse 
via
connecteur 
SMA
60 mm
4.7 mm
bouchon 
50Ω
générateur de signal 
sinusoïdal de 
fréquence variable
 
Figure 2-49 : description de la structure de calibrage 
La ligne microruban est connectée à un générateur de signaux qui délivre un signal sinusoïdal d’amplitude 
donnée (30dBm) et dont la fréquence peut être réglée entre 150kHz et 1GHz. L’autre extrémité est terminée par 
une charge adaptée, afin de s’affranchir des phénomènes d’ondes stationnaires dans la ligne. 
Le signal d’entrée est ajusté à la fréquence désirée. La sonde à calibrer est positionnée 250µm au-dessus 
de la structure rayonnante, et orientée de manière à capturer la composante du champ désirée : Hx pour une 
boucle horizontale, Hz pour une boucle verticale, Ez pour un monopôle vertical et Ex pour un dipôle horizontal. En 
effet, compte tenu de la géométrie de la structure de calibrage, les champs Hy et Ey, colinéaires à l’axe de 
propagation le long de la ligne microruban, sont nuls. Un scan unidimensionnel est lancé selon un axe transverse 
à la ligne, comme indiqué sur la Figure 2-50, et avec un pas de scan très petit (50µm).  
Cette opération est réitérée pour différentes fréquences du signal d’entrée variant entre 1MHz et 1GHz. 
 
Page 76 sur 185 
X
Y
Z
 
Figure 2-50 : protocole de calibrage des sondes de mesure champ proche 
La détermination théorique du rayonnement électromagnétique de la ligne microruban est obtenue à l’aide 
du logiciel HFSS [2-10]. Ce solveur électromagnétique, basé sur la méthode des éléments finis, s’appuie sur une 
technique itérative de calcul des champs : le maillage de la géométrie est densifié jusqu’à ce que les critères de 
convergence définis par l’utilisateur soient atteints. 
Un modèle 3D de la structure de calibrage est réalisé, présenté sur la Figure 2-51. Les connecteurs SMA 
sont également modélisés par des tronçons de lignes coaxiales, d’impédance caractéristique 50Ω. L’un d’eux est 
terminé par une charge 50Ω tandis qu’une source sinusoïdale de puissance 30dBm est assignée à l’extrémité de 
l’autre connecteur. 
 
x
y
z
 
Figure 2-51 : modèle géométrique de la ligne microruban, réalisé sous HFSS 
 Les options de convergence sont définies de manière à mailler très densément la géométrie, et ainsi 
garantir une très grande précision des résultats. Puis une simulation est lancée à la fréquence choisie. L’interface 
de post-traitement “field calculator” permet de calculer l’amplitude de chaque composante du champ 
électromagnétique en tout point de l’espace au-dessus de la ligne, et d’exporter ces résultats sous forme de 
fichier texte. 
On peut alors comparer, pour chaque point de fréquence, les courbes obtenues par mesure et par 
simulation. Si les deux courbes ont le même profil, la valeur du facteur de performance à la fréquence f0 peut 
alors être déterminée : 
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eq.47 = − ∀
00 m,mesuré 0 z ,théorique 0dBm dBV m
PF(f ) P ( x,y ,z,f ) E ( x,y ,z,f ) ( x,y,z )  
En revanche, lorsque la courbe expérimentale n’a pas la même forme que la courbe théorique, ceci 
signifie que la répartition du champ électromagnétique est modifiée par la présence de la sonde et donc que les 
hypothèses ne sont pas vérifiées. Il faut alors se tourner vers une méthode de calibrage plus complexe, qui tient 
compte des phénomènes d’interaction entre la sonde et la structure rayonnante. [2-11] et [2-12] font 
respectivement référence aux techniques de déconvolution développées par Jin Shi au laboratoire de l’UMR et 
par Adam Tankielun à l’IZM. 
3. SONDES DE MESURE : PRESENTATION, MODELISATION ET CALIBRAGE 
Afin d’améliorer la résolution des mesures champ proche, de nombreux prototypes de sondes ont été 
conçus, aussi bien en technologie planaire qu’à base de câble coaxial. Dans ce chapitre, seules les sondes qui 
ont été utilisées par la suite pour les scans de circuits intégrés sont présentées. 
3.1 SONDE HXY MICROCOAX 
3.1.1 PRESENTATION 
conducteur 
extérieur 
boucle (conducteur 
central court-circuité)
connecteur 
SMA
 
Figure 2-52 : sonde Hxy_microcoax 
La sonde Hxy_microcoax, présentée sur la Figure 2-52, est une boucle miniature réalisée à partir de câble 
coaxial semi-rigide, en dénudant l’âme centrale et en la soudant au blindage extérieur. La boucle obtenue est de 
forme circulaire, son diamètre est de 1mm environ. Les caractéristiques du câble coaxial RG405 utilisé pour 
confectionner cette sonde sont les suivantes : 
 diamètre du conducteur externe : 1.7mm 
 diamètre du conducteur central : 0.51mm 
 matériau diélectrique : PTFE (téflon) de permittivité effective εr = 2.1 
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 impédance caractéristique : 50Ω 
Selon son orientation, la sonde permet de mesurer la composante Hx ou Hy du champ électromagnétique. 
3.1.2 MODELISATION 
Dans [2-13], Kanda propose un modèle utilisant des éléments localisés pour représenter une boucle 
électriquement petite. Dans ce modèle, présenté sur la Figure 2-53, L est l’inductance propre de la boucle, et C 
rend compte de l’effet capacitif distribué. Vi est la tension induite dans la boucle, tandis que Vo correspond à la 
tension à l’entrée du câble coaxial. 
 
 
Figure 2-53 : circuit électrique équivalent à une boucle électriquement petite 
Les valeurs de L et C peuvent être estimées à l’aide des formules suivantes [2-14] : 
eq.48 µ  = − 
 
0
8bL b ln( ) 2
a
 
eq.49 
ε
=
−
02 bC 8bl n( ) 2
a
 
a étant le rayon du fil métallique constituant la boucle, et b le rayon de la boucle. Pour a = 0.255mm et b = 
0.5mm, les valeurs obtenues sont L = 1.8nH et C = 28fF. La fréquence de résonance de la sonde est alors : 
eq.50 R 9 15
1 1f 14GHz
LC 1.8 10 28 10− −
= = ≈
× × ×
 
Une ligne de transmission est ajoutée à ce modèle pour modéliser la portion de câble coaxial semi-rigide. 
La mesure du coefficient de réflexion S11 de la sonde avec l’analyseur de réseau permet de valider ce modèle et 
d’optimiser les paramètres de la ligne de transmission (longueur effective et pertes diélectriques) afin de 
concorder avec les résultats expérimentaux. 
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Figure 2-54 : modèle électrique de la sonde Hxy_microcoax 
La Figure 2-54 présente le modèle établi à l’aide du logiciel ADS [2-15]. Les paramètres S11 mesuré et 
simulé, donnés Figure 2-55, montrent une bonne corrélation, à la fois en amplitude et en phase, sur toute la 
bande de fréquence.  
 
fréquence (Hz) fréquence (GHz)
amplitude de S11 phase de S11 (°)
mesure 
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Figure 2-55 : coefficient de réflexion de la sonde Hxy_microcoax : mesure vs. simulation 
3.1.3 CALCUL DU FACTEUR DE PERFORMANCE THEORIQUE A PARTIR DU MODELE 
La relation établie précédemment entre le potentiel dans une boucle miniature et la valeur du champ 
magnétique normal (eq.34) s’applique au cas de la sonde Hxy_microcoax. Supposons que la sonde soit orientée 
de manière à capter la composante Hx. La sonde étant positionnée au point de coordonnées (x,y,z) le potentiel 
induit sur la boucle par une onde électromagnétique de fréquence f s’écrit : 
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eq.51 
0
j2 ft
i 0 xV ( x,y ,z,f ,t ) j2 f AH ( x,y ,z,f )e pipi µ= −  
La tension Vo aux bornes de sortie de la boucle peut s’exprimer en fonction de la tension Vi par la 
relation : 
eq.52 
pi
=
−
o i2
1V (f ) V ( f )
1 (2 f ) LC
 
En conséquence : 
eq.53 
0
j2 ft0
o x2
j2 f AV ( x,y,z,f ,t ) H ( x,y ,z,f )e
1 (2 f ) LC
pipi µ
pi
= −
−
 
La tension à l’extrémité de la sonde Hxy_microcoax peut s’écrire sous la forme : 
eq.54 
ϕ−
=
sondej ( f )
s sonde oV (f ) G (f )e V ( f )  
Les termes Gsonde et ϕsonde  correspondent respectivement aux pertes diélectriques et au délai introduits 
par le tronçon de câble coaxial. 
Il s’ensuit : 
eq.55 ϕ pi
pi µ
pi
−
= −
−
sonde
0
j ( f ) j 2 ft0
s sonde x2
j2 f AV ( x,y ,z,f ,t ) G (f )e H ( x,y ,z,f )e
1 (2 f ) LC
 
D’après la relation qui a été établie précédemment (eq.44), la puissance Pm mesurée à l’analyseur de 
spectre est alors : 
eq.56 
pi µ
pi
 
 
−    =  0
2
0
sonde câble2 2
m x
j2 f A G (f )G(f )G ( f )
1 (2 f ) LCP ( x,y ,z,f ) H ( x,y ,z,f )
50
 
On obtient bien une relation de la forme : 
eq.57 = + ∀
0m x Hxy _microcoaxdBm dBV m
P ( x,y ,z,f ) H ( x,y ,z,f ) PF (f ) ( x,y ,z,f )  
avec pour expression du facteur de performance PFHxy_microcoax : 
eq.58 
pi µ
pi
 
= +  
− 
0
Hxy _microcoax sonde câble2
j2 f APF (f ) 20 log G (f )G( f )G (f ) 13
1 (2 f ) LC
 
où la constante 313 10 log(10 ) 10 log(50 )= −  tient compte du fait que la puissance est mesurée en 
milliwatts à l’analyseur de spectre. 
On peut ainsi déterminer, à l’aide de cette expression, la valeur théorique du facteur de performance de la 
sonde. La Figure 2-56 présente les courbes obtenues en fonction de la fréquence, pour différentes valeurs de la 
surface A de la boucle. 
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Figure 2-56 : facteur de performance théorique de la sonde Hxy_microcoax, en fonction de la surface de la boucle 
3.1.4 DETERMINATION EXPERIMENTALE DU FACTEUR DE PERFORMANCE 
Afin de valider ces résultats analytiques, la fonction PFHxy_microcoax(f) est également déterminée de manière 
expérimentale, en appliquant la méthodologie de calibrage présentée précédemment. L’amplitude théorique de la 
composante Hx rayonnée par la ligne microruban est déterminée à l’aide du logiciel HFSS. La Figure 2-57 
présente les valeurs obtenues à différentes altitudes h au-dessus de la ligne, lorsque celle-ci est alimentée par un 
signal sinusoïdal de fréquence 200MHz et d’amplitude 30dBm.  
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Figure 2-57 : champ Hx rayonné par la ligne microruban, à différentes altitudes 
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La courbe du signal mesuré à l’analyseur de spectre est également représentée. Elle a été positionnée 
sur le graphique de manière à être superposée aux niveaux théoriques. La forme de cette courbe expérimentale 
est très proche de celle de la courbe théorique correspondant à l’altitude 1mm, qui est effectivement la hauteur à 
laquelle est situé le centre de la boucle lors de la mesure, comme le montre la Figure 2-58. 
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Figure 2-58 : altitude de la sonde et position du centre de la boucle 
L’écart observé entre mesure et simulation, qui s’amplifie au fur et à mesure que l’on s’éloigne de la piste 
métallique, s’explique par la présence de murs électriques définis de part et d’autre du modèle 3D (boîtier 
métallique utilisé par HFSS pour délimiter le volume à mailler) et qui forcent le champ magnétique normal à 
s’annuler. Néanmoins, la très bonne concordance des résultats permet de valider nos hypothèses. 
 
-60
-50
-40
-30
-20
-10
0
10
-16 -12 -8 -4 0 4 8 12 16
position de la sonde le long de l'axe X (mm)
amplitude théorique de la
composante Hx (dBA/m)
signal mesuré à l'analyseur de
spectre (dBm)
PF(200MHz)
 
Figure 2-59 : détermination de la valeur du facteur de performance à une fréquence donnée 
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La valeur du facteur de performance peut alors être déduite (Figure 2-59) : c’est l’écart moyen entre les 
valeurs théoriques du champ Hx (en dBA/m) et les valeurs mesurées (en dBm) à l’analyseur de spectre. 
eq.59 ( )
[ ]∈
= −
+ ∑Hxy _microcoax 0 m i 0 x i 0dBm dBV mdB
i 0:N
1PF (f ) P ( x ,y,z,f ) H ( x ,y,z,f )
N 1
 
La courbe PFHxy_microcoax(f), présentée sur la Figure 2-60, est obtenue en réitérant ce calcul pour différents 
points de fréquence dans la bande 1MHz-1GHz. Les courbes théoriques du facteur de performance 
correspondant à des boucles de rayons 0.5mm et 0.6mm sont également représentées sur le graphique.  
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Figure 2-60 : facteur de performance de la sonde Hxy_microcoax 
3.2 SONDE HZ MICROCOAX 
Tout comme la sonde Hxy_microcoax, la sonde Hz_microcoax (Figure 2-61) est une boucle miniature 
réalisée à partir de câble coaxial semi-rigide. Cette boucle circulaire, d’environ 1mm de diamètre, est orientée de 
manière à capturer la composante verticale du champ magnétique. 
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Figure 2-61 : sonde Hz_microcoax 
Le modèle proposé par Kanda est également applicable à cette boucle miniature. La Figure 2-62 présente 
le modèle de la sonde, validé jusqu’à 10GHz par des mesures à l’analyseur de réseau. 
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Figure 2-62 : modèle électrique de la sonde Hz_microcoax 
Des mesures sont réalisées sur la structure de calibrage, conformément au protocole établi 
précédemment. Les Figure 2-63 et Figure 2-64 présentent respectivement les profils de la composante Hz à 
10MHz et à 600MHz, reconstruits d’après les résultats expérimentaux, qui sont comparés aux courbes théoriques 
du champ rayonné par la ligne microruban, 800µm au-dessus de la structure. 
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Figure 2-63 : champ Hz rayonné à 10MHz : mesure vs. simulation 
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Figure 2-64 : champ Hz rayonné à 600MHz : mesure vs. simulation 
La légère dissymétrie observée sur les courbes expérimentales est le signe que la boucle n’est pas 
parfaitement plane. D’autre part, à haute fréquence, l’annulation de la composante Hz au centre de la piste 
métallique n’est pas bien retranscrit par la mesure : ce phénomène est probablement dû à un couplage parasite 
de la sonde avec le champ électrique Ez, dont l’amplitude est très grande au-dessus de la ligne.  
La corrélation entre les profils théoriques et expérimentaux est cependant suffisamment correcte pour 
valider la phase de calibrage. La fonction PFHz_microcoax(f) obtenue est présentée sur la Figure 2-65, de même que 
le facteur de performance théorique calculé pour une boucle de rayon 0.6mm. 
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Figure 2-65 : facteur de performance de la sonde Hz_microcoax 
Page 86 sur 185 
3.3 SONDE EZ MICROCOAX 
Alors que les boucles miniatures se sont montrées des dispositifs de mesure non intrusifs, il semble 
inévitable que des phénomènes de couplage parasite apparaissent entre les éléments métalliques de la structure 
rayonnante et les conducteurs en circuit ouvert des sondes électriques.  
Considérons l’exemple d’un dipôle de Hertz (tronçon de câble coaxial en circuit ouvert). Les Figure 2-66 et 
Figure 2-67 montrent la répartition du champ électrique, respectivement en l’absence et en présence de la sonde, 
calculées à l’aide du solveur HFSS. Manifestement, la distribution du champ électrique est modifiée : les lignes 
de champ, essentiellement verticales en l’absence de la sonde, se referment sur le conducteur extérieur du câble 
coaxial lorsque la sonde est positionnée au-dessus de la ligne microruban. 
via
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connecteur 
SMA
le champ électrique 
est vertical
 
Figure 2-66 : champ électrique (amplitude et répartition vectorielle) rayonné par la ligne microruban 
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Figure 2-67 : répartition du champ électrique en présence du dipôle de Hertz 
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Les travaux de David Baudry [2-03] l’ont conduit à proposer une sonde de champ électrique qui ne 
perturbe pas la distribution des champs. Cette sonde, présentée sur la Figure 2-68, est munie d’un plan 
métallique horizontal, dont la présence force la composante tangentielle du champ électrique à s’annuler : les 
lignes de champs sont verticales à la traversée de ce mur électrique (cf. Figure 2-69), ce qui empêche le 
phénomène de couplage avec le conducteur extérieur du câble coaxial. 
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Figure 2-68 : schéma descriptif de la sonde de champ électrique munie d’un plan métallique horizontal 
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Figure 2-69 : répartition du champ électrique en présence de la sonde Ez_microcoax 
C’est cette sonde, réalisée à partir de câble coaxial semi-rigide, qui sera utilisée par la suite pour effectuer 
les mesures de champ électrique. Sur la Figure 2-70, la courbe obtenue à la fréquence 200MHz à partir des 
résultats expérimentaux est comparée aux valeurs théoriques du champ Ez rayonné par la structure de calibrage. 
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Figure 2-70 : champ Ez rayonné à 200MHz : mesure vs. simulation 
Même si l’écart entre les courbes n’est pas constant (ce qui témoigne d’une interaction entre la sonde et 
les éléments métalliques de la structure rayonnante), la courbe reconstruite à partir des mesures retranscrit 
convenablement l’allure du champ électrique vertical. La sonde Ez_microcoax pourra donc être utilisée pour 
récupérer des informations qualitatives sur le champ électrique émis par un circuit intégré. 
3.4 SONDES PCB 
L’inconvénient des sondes coaxiales est qu’elles ne sont pas reproductibles à l’identique : si une sonde 
est détériorée, il sera impossible d’en concevoir une exactement similaire, et par conséquent, il sera nécessaire 
de réitérer toute la phase de calibrage avec la nouvelle sonde. 
La technologie imprimée permet au contraire de réaliser un grand nombre de sondes identiques. De plus, 
les caractéristiques géométriques des sondes imprimées (telles que la surface des boucles, la longueur des brins 
des dipôles) sont mieux maîtrisées qu’en technologie coaxiale. 
La Figure 2-71 présente un schéma descriptif des sondes PCB réalisées. Le substrat utilisé pour la 
fabrication est du duroïd, dont les caractéristiques sont les suivantes : 
 permittivité effective : 2.2 
 épaisseur du substrat : 1.52mm 
 pertes diélectriques : 3tan 10δ −=  
 épaisseur de métal : 8µm 
 conductivité : 6× 107 S/m 
 métallisation double face 
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Figure 2-71 : structure des sondes en technologie imprimée 
Le récepteur miniature de la sonde est connecté à une ligne coplanaire d’impédance caractéristique 50Ω 
via une section de transition. Plusieurs types de récepteurs (boucles, monopôles et dipôles) sont conçus à l’aide 
de simulations électromagnétiques dans l’objectif de capturer les différentes composantes du champ (cf. Figure 
2-72). 
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Figure 2-72 : différents types de récepteurs sont développés pour capturer chaque composante du champ 
Afin de tester ces sondes, des mesures sont réalisées sur la ligne microruban utilisée pour le calibrage, à 
différents points de fréquence. Sur la Figure 2-73, la courbe obtenue à 1GHz avec la boucle de mesure du 
champ magnétique tangentiel est comparée avec l’amplitude théorique du champ Hx. 
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Figure 2-73 : champ Hx rayonné à 1GHz : mesure vs. simulation 
Les tests effectués ont permis de mettre en évidence le principal défaut de ces sondes : elle ne sont pas 
symétriques. En effet, le récepteur miniature est entouré d’un côté par l’air (de permittivité effective 1) et de 
l’autre côté par le substrat, dont la permittivité effective est de 2.2 (cf. Figure 2-74). Par conséquent, le signal 
mesuré en sortie dépend de l’orientation de la sonde : alors que la ligne microruban est une structure symétrique, 
les valeurs obtenues aux points A et B ne sont pas égales, car la présence de diélectrique modifie la distribution 
des champs au-dessus de la structure. 
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Figure 2-74 : les sondes PCB ne sont pas des récepteurs symétriques 
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Pour remédier à cette dissymétrie et améliorer les performances des sondes PCB, il serait nécessaire de 
concevoir des sondes dont le récepteur est enserré entre deux couches de diélectrique. Mais, étant donné les 
bons résultats obtenus avec les sondes coaxiales, ce sont elles qui ont été utilisées pour les caractérisations de 
circuits intégrés. 
4. LA CUBEPROBE : SONDE DE MESURE DU CHAMP MAGNETIQUE TOTAL 
4.1 PRINCIPE 
Ainsi que nous l’avons décrit dans le chapitre 1, l’inconvénient principal du scan champ proche est la 
durée des mesures. Il faut ajouter à cela les incertitudes sur le positionnement des sondes, ou plus exactement 
les incertitudes de repositionnement entre deux mesures sur un même composant.  
Pour comprendre cette source d’erreur, prenons l’exemple du champ magnétique tangentiel. Il est en effet 
très intéressant de déterminer la cartographie de Htang, car elle est proportionnelle à la cartographie des courants 
circulant dans le circuit intégré. La valeur de Htang est obtenue en mesurant successivement les valeurs de Hx et 
de Hy, puis en calculant pour chaque position de la sonde : 
eq.60 ( ) ( ) [ ] [ ]2 2tan g i j x i j y i jH ( x ,y ) H ( x ,y ) H ( x ,y ) ( i , j ) 0,M 0,N= + ∀ ∈ ×  
Compte-tenu des dimensions physiques de la boucle et des erreurs liées au positionnement manuel de la 
sonde à l’emplacement initial du scan, les coordonnées des points de mesure (xi,yj) ne sont a priori pas 
exactement les mêmes. 
On voit donc l’utilité d’une sonde isotrope, capable de déterminer en un seul scan le champ magnétique 
total. Une telle sonde permettrait à la fois de s’affranchir des erreurs de repositionnement et de diminuer le temps 
de mesure par trois, voire par six (pour une sonde capturant les champs E
r
 et H
r
). 
4.2 DESCRIPTION 
Pour répondre à ce besoin, Etienne Sicard imagine en 2005 la « cubeprobe » : une boucle 3D permettant 
de capturer simultanément les trois composantes du champ magnétique. La structure, représentée sur la Figure 
2-75, est composée d’arêtes métalliques qui s’inscrivent dans un cube, de telle sorte que les projections 2D selon 
les plans (xy), (xz) et (yz) sont des boucles carrées, planaires. 
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Figure 2-75 : modèle 3D de la « cubeprobe » 
Les structures analogues qui ont été brevetées ou qui ont fait l’objet de publications nécessitent l’emploi 
de trois instruments de mesure. La « cubeprobe » capture quant à elle la somme des contributions des 
composantes Hx, Hy et Hz. Le signal mesuré à l’analyseur de spectre est proportionnel au champ magnétique 
total.  
La Figure 2-76 montre un dispositif de mesure du champ magnétique composé de trois boucles distinctes. 
Cette structure est présentée plus en détails dans [2-16]. 
 
Figure 2-76 : dispositif de mesure du champ magnétique composé de trois boucles imbriquées 
La « cubeprobe » peut être fabriquée aussi bien en technologie imprimée qu’en technologie coaxiale. La 
Figure 2-77 présente une « cubeprobe » de 1mm de côté, réalisée à partir de coaxial semi-rigide. Une procédure 
de dépôt de brevet sur cette sonde est actuellement en cours au sein de la société Freescale Semiconducteurs. 
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Figure 2-77 : exemple de « cubeprobe » réalisée en technologie coaxiale 
4.3 EXEMPLES DE RESULTATS 
La Figure 2-78 présente les résultats des mesures champ proche effectuées sur le microcontrôleur S12X : 
les trois composantes du champ H
r
(mesurées respectivement avec les sondes Hxy_microcoax et 
Hz_microcoax), le champ magnétique tangentiel (calculé d’après eq.60) et la cartographie obtenue avec la 
« cubeprobe ». D’après ces résultats, on peut conclure de manière qualitative que la boucle 3D permet bien 
d'acquérir une cartographie du champ magnétique total rayonné par le composant. 
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Figure 2-78 : mesure du rayonnement magnétique d’un circuit intégré avec des sondes classiques et avec la 
« cubeprobe » 
Les décalages observés entre les cartographies peuvent être imputés aux dimensions de la sonde 
(1× 1× 1mm3) qui sont de l’ordre de grandeur de la résolution spatiale des mesures (0.5mm selon les axes x et 
y). Ces erreurs pourront être corrigées en fabriquant des sondes plus petites. 
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4.4 EXEMPLE D’UTILISATION : MATRICE DE CUBEPROBES 
L’utilisation de la « cubeprobe » permet de déterminer les points chauds du champ magnétique, en 
diminuant par trois le temps de mesure requis par l’utilisation de boucles planaires, tout en s’affranchissant des 
erreurs de repositionnement entre les différents scans. Cependant, les déplacements de la sonde et l’acquisition 
du signal reçu par l’analyseur de spectre pour chaque position (xi,yj) requièrent un temps de mesure important.  
Afin d’obtenir en temps réel une cartographie du champ magnétique, il est nécessaire d’utiliser une 
matrice de « cubeprobes » (cf. Figure 2-79). Les laboratoires du LATTIS et de l’Université de Carleton, sous 
l’impulsion de Langis Roy et d’Alexandre Boyer, collaborent aujourd’hui dans l’objectif de concevoir une telle 
matrice en technologie LTCC (Low Temperature Co-fired Ceramic [2-17]). 
 
 
Figure 2-79 : matrice de « cubeprobes » en technologie LTCC – modèle 3D réalisé sous HFSS 
5. VERS UNE NORMALISATION DE LA MESURE CHAMP PROCHE ? 
5.1 LIMITATIONS 
Etant donné la diversité des bancs de mesure champ proche existants, il semble aujourd’hui difficile de 
définir un banc « de référence » : certains laboratoires optent pour des mesures vectorielles à l’analyseur de 
réseau, les autres, pour des mesures scalaires à l’analyseur de spectre. Il faut ajouter à cela qu’il n’existe pas de 
sonde « standard » : chaque laboratoire conçoit, calibre et utilise ses propres sondes. Enfin, certains choisissent 
en priorité de développer une technique de post-traitement complexe des résultats expérimentaux, tandis que 
d’autres préfèrent améliorer la conception des sondes, afin de s’affranchir de programmes de traitement des 
données susceptibles de fausser les résultats bruts.  
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5.2 NOTRE CONTRIBUTION 
Cependant, pour être en mesure de comparer des résultats expérimentaux provenant de bancs de 
mesure différents, il est nécessaire de fixer certaines règles communes, et avant tout l’utilisation par tous d’un 
même format de fichier. C’est la raison pour laquelle la communauté PASTEUR – PArtnerShip for TEst and 
instrUmentation in neaR field [2-18] – a été créée en 2005 sous l’impulsion d’Olivier Maurice. La communauté 
PASTEUR regroupe les industriels (Freescale, Atmel, EADS-Airbus, Valeo, Siemens-VDO,…) et les 
académiques (LATTIS, LEN7, ESEO, ESIGELEC, ENSEIRB,…) français impliqués dans le scan champ proche 
des composants. 
Par l’échange des connaissances et par la mise en œuvre de manipulations communes, ce groupe de 
travail a pour objectif de permettre l’amélioration des bancs et des techniques de mesure de chacun. 
 
 
Figure 2-80 : format des fichiers de résultats standards, en langage XML 
La première action a été de définir un format commun de fichier de résultat (cf. Figure 2-80). Par la suite, 
des expérimentations avec une sonde commune et sur une structure de calibrage commune ont été mises en 
œuvre, qui ont permis, en déterminant les écarts entre les différents résultats expérimentaux, de quantifier 
l’incertitude de mesure liée à la technique champ proche [2-19]. 
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Chapitre 3 
MODELISATION DES METHODES DE MESURE DU 
RAYONNEMENT D’UN CIRCUIT INTEGRE 
Dans le chapitre 1, la méthodologie ICEM développée pour décrire les émissions électromagnétiques d’un 
circuit intégré a été présentée. L’un des objectifs de ce modèle comportemental est de permettre de simuler les 
résultats des mesures normalisées d’émission, aussi bien en mode conduit qu’en mode rayonné. Ce chapitre 
présente le flot de simulation mis en œuvre afin de modéliser les techniques de mesure d’émission rayonnée : la 
cellule TEM/GTEM et le scan champ proche. 
1. OBJECTIF 
Au cours de sa thèse [3-01], Sébastien Calvet utilise le modèle ICEM du microcontrôleur HC12 [3-02] pour 
retrouver les résultats expérimentaux obtenus conformément à la norme de mesure d’émission conduite 
1Ω/150Ω [3-03]. Cette technique consiste à mesurer le courant transitant sur l’une des broches du composant. 
Pour cela, une résistance est insérée sur le PCB, sur le chemin du courant en sortie de la broche, et on mesure 
la tension induite aux bornes de cette résistance. Afin de perturber le moins possible le fonctionnement nominal 
du circuit intégré, on utilise une résistance de 1Ω en sortie des broches de masse et une résistance de 120Ω 
associée à un élément capacitif (pour filtrer les signaux continus) et en parallèle avec une résistance de 50Ω sur 
les broches d’alimentation et sur les broches d’entrées/sorties. Le dispositif de mesure 1Ω/150Ω est présenté sur 
la Figure 3-81. 
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Figure 3-81 : principe de la mesure conduite 1Ω/150Ω 
Les composants passifs discrets ajoutés sur la carte peuvent être modélisés au moyen d’éléments 
localisés R et C. Ces éléments sont ajoutés au modèle ICEM du circuit intégré, ainsi que le montre la Figure 3-
82. Ainsi, il est possible de combiner facilement le modèle électrique du composant avec le modèle électrique du 
dispositif de mesure. Une simulation Spice dans le domaine temporel suivie d’une transformation de Fourier de la 
tension aux bornes de la résistance permet de calculer le spectre d’émission théorique. 
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Figure 3-82 : simulation de la mesure d’émission conduite 1Ω sur une broche de masse 
Dans le cas des mesures en cellule TEM/GTEM ou des cartographies champ proche, il semble difficile de 
représenter de la même façon le dispositif de mesure par un modèle électrique. Pour calculer le champ 
électromagnétique à la surface d’un composant, ou pour déterminer la répartition des champs à l’intérieur d’une 
cellule TEM ou GTEM, il faut a priori s’orienter vers une modélisation électromagnétique, c'est-à-dire basée sur 
les équations de Maxwell.  
Une approche possible consiste à développer un programme de calcul dédié, basé sur une méthode de 
calcul adaptée au problème (méthode des moments, éléments finis, décomposition modale,…). Mais étant donné 
le contexte industriel de ces travaux, l’objectif était de concevoir un flot de simulation utilisant les logiciels 
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disponibles au sein de Freescale Semiconducteurs. Les trois outils de simulation qui ont été utilisés lors de cette 
étude sont : 
 MICA : développé en interne et utilisé principalement par les designers pour les simulations 
électriques des blocs analogiques, cet outil de type Spice dispose de bibliothèques de modèles 
intégrant les spécificités des technologies développées par Freescale. Intégré dans la plate-
forme Descover (également développée au sein de Freescale), MICA peut être combiné à 
l’éditeur de schémas Cadence [3-04]. L’environnement Descover permet de piloter les 
simulations électriques, de visualiser les signaux calculés sous forme de graphiques, et de 
réaliser des opérations sur ces signaux, comme des transformées de Fourier (FFT : Fast Fourier 
Transform). 
 ADS [3-05] : logiciel de référence dans le domaine de l’électronique RF, ADS permet en 
particulier d’intégrer des fichiers de paramètres S. Par exemple, des résultats de mesure 
provenant de l’analyseur de réseau peuvent être importés dans un schéma électrique. 
 HFSS [3-06] : basé sur méthode des éléments finis, ce solveur électro-magnétique calcule la 
matrice de paramètres S de modèles géométriques 3D. Son interface de post-traitement permet 
de plus de visualiser la répartition des champs électromagnétiques dans la structure. 
2. MODELISATION DU RAYONNEMENT CHAMP PROCHE 
Dans le chapitre 1, nous avons établi la corrélation entre les signaux transitoires se propageant dans le 
composant et le champ électromagnétique rayonné à sa surface. A partir du modèle ICEM, on peut évaluer 
l’amplitude des tensions et des courants transitant dans le circuit intégré. En important ces valeurs sous HFSS, 
dans un modèle 3D du composant, il est alors possible de visualiser la cartographie du champ généré. 
A l’heure actuelle, la plupart des microcontrôleurs délivrés par Freescale pour des applications 
automobiles sont encapsulés dans un boîtier de type QFP. Ainsi que le montre la Figure 3-83, les leads 
représentent la majeure partie de la surface totale du composant. Nous négligerons donc le rayonnement de la 
puce en silicium, des bondings, et nous chercherons uniquement à modéliser le rayonnement des leads. 
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Figure 3-83 : photographie au rayons X d’une puce montée dans un boîtier TQFP144 
2.1 DETERMINATION DES SIGNAUX SE PROPAGEANT A TRAVERS LES ELEMENTS DU 
BOITIER 
La Figure 3-84 présente le modèle ICEM du S12X, proposé par Sonia Ben Dhia [3-07] : Elaboré pour 
décrire l’activité interne au niveau du cœur logique du microcontrôleur, ce modèle comprend les broches 
d’alimentation VDD1-VDD2 et de masse VSS1-VSS2 du cœur, ainsi que le réseau d’alimentation du régulateur 
de tension interne (signaux VDDR1/VSSR1 et VSSA). L’activité du cœur numérique est modélisée par une 
source de courant définie dans le domaine temporel. 
 
 
Figure 3-84 : modèle ICEM du microcontrôleur S12X réalisé sous ADS 
Afin d’évaluer les signaux se propageant dans les leads, des sondes de courant et de tension sont 
insérées dans ce modèle, au niveau des éléments R et L modélisant les éléments du boîtier (cf. Figure 3-85).  
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Figure 3-85 : détermination des signaux se propageant dans les leads du circuit intégré 
Une simulation est lancée dans le domaine temporel. Grâce à une transformée de Fourier, on peut 
déterminer l’amplitude et la phase des courants et des tensions au niveau de leads en fonction de la fréquence. 
Ces résultats sont visualisables dans un tableau (cf. Figure 3-86), et peuvent être exportés du logiciel ADS sous 
forme de fichiers texte. 
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Figure 3-86 : détermination de l’amplitude et de la phase du signal à la fréquence souhaitée 
2.2 CALCUL DU CHAMP ELECTROMAGNETIQUE RAYONNE A LA SURFACE DU BOITIER 
Sous HFSS, un modèle 3D du boîtier est construit à partir des informations sur les caractéristiques 
géométriques du boîtier, recueillies dans des documents internes. La Figure 3-87 présente la structure élaborée : 
les 144 leads sont modélisés par des éléments métalliques d’épaisseur nulle, de conductivité infinie (conducteur 
parfait). Un pavé est ajouté pour représenter le plastique du boîtier. On assigne à ce matériau une permittivité 
effective de 4.3. Enfin, la puce en silicium est modélisée par un pavé de permittivité effective 11.5 dont la face 
arrière est définie comme un plan métallique parfait, afin de représenter le rôle de masse locale que joue le 
silicium. 
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Figure 3-87 : modèle 3D du boîtier du microcontrôleur 
Des sources de courant et de tension sont ajoutées à l’extrémité des leads dans lesquels circulent des 
signaux. Dans notre exemple, des sources sont définies à l’extrémité de VDD1, VDD2, VSS1, VSS2, VDDR1, 
VSSR1 et VSSA. L’amplitude et la constante de phase de chaque source à la fréquence souhaitée sont 
assignées en fonction des résultats de la simulation électrique. Les constantes de phase associées à chaque 
source permettent de tenir compte du déphasage entre les différents signaux. 
Pour que l’autre extrémité de ces leads (du côté de la puce en silicium) ne soit pas en circuit ouvert, il est 
nécessaire de la terminer par une charge adaptée. Pour cela, on utilise sous HFSS un port dont l’impédance 
(75Ω) est ajustée de manière à être égale à l’impédance caractéristique du lead à cette extrémité. Cette valeur 
de 75Ω est déterminée en appliquant les formules analytiques associées aux lignes microruban [3-08]. 
Une fois ce modèle construit, une simulation électromagnétique est lancée pour calculer la répartition des 
champs électromagnétiques dans la structure 3D. La fonction « calculatrice de champs » du logiciel HFSS 
permet ensuite de réaliser différentes opérations mathématiques sur les champs : calcul d’une composante 
particulière du vecteur E
r
 ou H
r
, détermination des niveaux maximaux des champs,… 
 Les grandeurs calculées peuvent alors être visualisées. Il est possible en particulier d’observer la 
cartographie des différentes composantes des champs E
r
 et H
r
 dans le plan horizontal, à une altitude donnée 
au-dessus du boîtier. On obtient ainsi les résultats théoriques des mesures champ proche. 
2.3 FLOT DE SIMULATION 
Le flot de simulation mis en œuvre pour simuler le rayonnement champ proche est récapitulé sur la Figure 
3-88. Ici, le logiciel ADS a été utilisé pour réaliser les simulations du modèle ICEM. Mais ces simulations 
électriques peuvent tout aussi bien être effectuées avec MICA, l’environnement Descover disposant en effet 
d’une fonction de calcul des FFT qui permet d’obtenir les amplitudes complexes des signaux en fonction de la 
fréquence. 
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Figure 3-88 : flot de simulation des mesures champ proche 
2.4 VALIDATION DE LA METHODOLOGIE 
La Figure 3-89 compare la cartographie théorique du champ magnétique tangentiel à l’altitude 750µm, 
simulée à partir des modèles présentés précédemment, avec la cartographie expérimentale de Htang, mesurée 
750µm au-dessus du boîtier du S12X avec la sonde Hxy_microcoax. On observe une très bonne concordance 
entre les deux cartographies, aussi bien au niveau de la localisation des points chauds qu’au niveau des 
amplitudes du champ. L’analyse de ces résultats est présentée de manière plus détaillée dans le chapitre 4, mais 
l’exemple donné ici nous permet de valider le flot de simulation.  
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Figure 3-89 : champ magnétique tangentiel rayonné à 4MHz à la surface du S12X : mesure vs. simulation 
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Avec le modèle 3D utilisé sous HFSS, seule la contribution des leads est considérée. Il serait possible de 
simuler de la même façon le rayonnement du silicium et des bondings, en ajoutant au modèle actuel un modèle 
géométrique des bondings et des principaux rails internes. 
Cependant, une géométrie 3D plus complexe, comportant notamment des pistes de largeur très petite 
(50µm) en comparaison des autres éléments métalliques du modèle, demanderait des temps de calcul bien plus 
importants, et pourrait entraîner des problèmes de convergence liés au calcul numérique. 
3. MODELISATION DE LA MESURE EN CELLULE TEM ET EN GTEM 
Les résultats des mesures en cellule TEM et en GTEM se présentent sous la forme d’un spectre 
d’émission (tension mesurée avec l’analyseur de spectre en sortie de la cellule). Il n’est pas possible d’adopter le 
même flot de simulation que pour le scan champ proche, dans la mesure où le logiciel HFSS ne permet pas de 
calculer le spectre d’un signal. Il faudra donc s’orienter vers une méthodologie de simulation plus complexe. 
3.1 MODELES EXISTANTS 
La modélisation des cellules TEM et GTEM a fait l’objet de nombreuses publications. Ces modèles ont été 
élaborés pour répondre à des objectifs variés : étude de l’homogénéité du champ électromagnétique, 
détermination des fréquences de résonance des modes d’ordre supérieur, prédiction des mesures d’émission 
rayonnée,…  
Ceci explique que des approches très différentes aient été proposées : modèles à base d’éléments 
localisés, calcul électromagnétique à partir des équations de Maxwell, détermination des résistances de 
rayonnement d’antennes équivalentes,… Les principales techniques mises en œuvre pour modéliser les cellules 
TEM et GTEM sont présentées dans ce paragraphe. Les avantages et les limitations de chacune d’entre elles 
sont analysés. 
3.1.1 MODELE LC 
Les très bons résultats donnés par la modélisation à base d’éléments RLC de la norme 1Ω/150Ω ont 
conduit L. Bouhouch à utiliser la même approche pour modéliser la mesure en cellule TEM [3-09] : un modèle à 
base d’éléments localisés est élaboré pour représenter les différents éléments de la cellule : armature externe, 
septum, terminaison adaptée dans le cas de la GTEM,… Les interactions entre le circuit intégré et la cellule sont 
également modélisées par des éléments localisés : le couplage capacitif entre le septum et le substrat du 
composant est représenté à l’aide d’une capacité, et des inductances mutuelles sont ajoutées au modèle pour 
rendre compte du couplage inductif entre les leads et le septum.  
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Un exemple de modèle (associé à un microcontrôleur 8 bits) est donné sur la Figure 3-90. L’analyseur de 
spectre est représenté au moyen d’une résistance 50Ω aux bornes de laquelle on récupère la tension, qui 
modélise le signal reçu par l’appareil de mesure. Une FFT de ce signal permet d’obtenir le spectre théorique 
d’émission rayonnée. 
Modèle 
de la puce
Modèle 
du boîtier
Modèle de 
la cellule Signal mesuré 
à l’analyseur 
de spectre
 
Figure 3-90 : modèle LC de la mesure d’émission rayonnée en cellule TEM/GTEM 
Ce type d’approche a plusieurs avantages : le dispositif de mesure est représenté par un modèle 
électrique simple, qui se combine facilement au modèle ICEM d’un circuit intégré. Les temps de calcul associés 
aux simulations Spice dans le domaine temporel de ce type de circuit électrique sont très courts. Enfin, 
l’utilisation d’éléments RLC est beaucoup mieux maîtrisée par les designers de circuits intégrés que les 
paramètres S et les équations de Maxwell. 
Le défaut majeur de ce modèle est bien sûr sa limitation en fréquence. Une modélisation « grossière » 
des interactions entre le composant et la cellule est correcte à basse fréquence, car les approximations quasi-
statiques sont applicables. Mais à 1GHz, la longueur d’onde 0λ  est de 30cm. La longueur du septum, et la 
distance entre celui-ci et le circuit intégré (45mm) sont supérieures à 0 10λ . Il n’est alors plus possible de 
négliger les phénomènes de propagation dans la cellule. 
3.1.2 RESEAU D’ELEMENTS LC 
Afin de d’améliorer le comportement du modèle à haute fréquence, il est possible de « découper » le 
septum en éléments de longueur inférieure à 0 10λ  (théorie des lignes de transmission [3-10]) et de prendre en 
compte séparément le couplage entre ces éléments et chaque partie du circuit intégré : rails internes, bondings et 
leads. 
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Figure 3-91 : modélisation de la mesure d’émission rayonnée à base d’éléments RCL distribués 
Comparé au modèle précédent, ce modèle distribué (cf. Figure 3-91) représente de manière plus précise 
les interactions avec le dispositif de mesure, mais en contrepartie, il est plus lourd à intégrer au modèle ICEM. 
Les avantages et les inconvénients liés à l’utilisation d’éléments RLC restent les mêmes. 
3.1.3 CALCUL ELECTROMAGNETIQUE 
Avant de s’affirmer comme un standard de mesure, la cellule TEM et, plus récemment, la cellule GTEM, 
ont fait l’objet de nombreuses études théoriques de la part de la communauté des électromagnéticiens, avec pour 
principal objectif de relier cette technique aux méthodes de mesure existantes : chambre anéchoïque et test en 
espace libre [3-11]. 
Dans [3-12], C. M. Weil et L. Gruner déterminent les fréquences de coupure des modes d’ordre supérieur 
dans un guide d’onde rectangulaire muni d’un conducteur central. S. K. Das et B. K. Sinha étudient dans [3-13] 
l’influence des extrémités évasées sur l’apparition des modes d’ordre supérieur, en utilisant la méthode des 
éléments finis. La méthode des différences finies dans le domaine temporel est appliquée dans [3-14] pour 
modéliser la cellule GTEM en utilisant  la condition « absorbant parfait » et calculer la répartition des champs 
électromagnétiques. Dans [3-15], un calcul analytique des modes d’ordre supérieur dans une GTEM est proposé, 
par la résolution de l’équation de Helmhotz en coordonnées sphériques. 
Ces études ont permis de connaître avec précision la répartition du champ électromagnétique dans les 
cellules TEM et GTEM, de valider l’uniformité du champ, et de déterminer la fréquence maximale d’utilisation des 
cellules en fonction de leurs dimensions. Cependant, ces calculs sont difficilement exploitables pour modéliser le 
comportement CEM d’un circuit intégré.  
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Les principaux travaux visant à prendre en compte la présence d’un élément rayonnant dans une cellule 
TEM/GTEM sont l’œuvre de R. De Leo : après avoir calculé la distribution des champs dans la GTEM à l’aide du 
concept de « modes locaux » [3-16], il étudie la diffraction d’objets introduits dans la cellule, en les modélisant par 
des sources de courant et de tension [3-17]. Mais il se limite à des objets de forme parallélépipédique ou 
sphérique. Les actuels travaux de thèse d’Ali Yalaoui [3-18] ont pour objectif de lier un code de calcul 
électromagnétique basé sur la méthode modale à une approche type ICEM, dans le but de prédire l’émission 
rayonnée d’un composant. 
3.1.4 DECOMPOSITION EN ELEMENTS RAYONNANTS  
Engel propose dans [3-19] une méthode originale pour évaluer le rayonnement d’un circuit intégré dans 
une cellule TEM. Cette technique consiste à représenter le circuit intégré comme une combinaison d’éléments 
rayonnants de mêmes dimensions : boucles miniatures planaires, monopôles et dipôles élémentaires. La 
résistance de rayonnement de ces éléments simples dans la cellule TEM peut être déterminée de manière 
analytique, ainsi que le présente la Figure 3-92. 
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Figure 3-92 : résistances de rayonnement d’antennes élémentaires (boucle de courant et monopôle) dans une 
cellule TEM 
En sommant la contribution de chacun de ces éléments rayonnants, on obtient une approximation de la 
résistance de rayonnement du circuit intégré. On peut alors en déduire la puissance totale rayonnée par le 
composant dans la cellule TEM. 
Bien adaptée à notre problématique, cette approche pourrait être couplée à une modélisation de type 
ICEM pour simuler les émissions rayonnées. En réalisant une base de données regroupant les résistances de 
rayonnement de structures élémentaires (boucles, monopôles et dipôles) en fonction de leur taille, leur 
orientation et leur position dans la cellule, un programme de type « réseau de neurones » avec pour paramètres 
d’entrée les amplitudes des différents signaux transitant dans le composant (calculés à partir du modèle ICEM) 
permettrait d’évaluer la puissance globale rayonnée par le circuit intégré. 
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Néanmoins, compte tenu des très bons résultats obtenus avec HFSS pour la modélisation de l’émission 
champ proche, nous adopterons une méthodologie similaire pour simuler la mesure en cellule TEM/GTEM. 
3.2 METHODOLOGIE DE SIMULATION 
3.2.1 NOTRE APPROCHE : UN MODELE HYBRIDE 
Le flot de simulation établi est présenté sur la Figure 3-93. L’approche consiste : 
 d’une part, à développer sous HFSS un modèle géométrique de la structure, c'est-à-dire de la 
cellule et du composant inséré dans son armature externe, afin de déterminer les couplages 
entre les différents éléments métalliques (leads, bondings, pistes internes, septum et armature 
externe). Ces interactions électromagnétiques seront représentées sous forme d’une matrice de 
paramètres S. 
 d’autre part, à utiliser le modèle ICEM du composant pour déterminer les spectres des différents 
signaux (courants et tensions RF) se propageant dans le circuit intégré, grâce à une simulation 
électrique dans le domaine temporel suivie d’une FFT des signaux résultants. 
 enfin, à regrouper ces résultats (boîtier de paramètres S et sources de courant et de tension 
définies dans le domaine fréquentiel) sous ADS. L’analyseur de spectre est quant à lui modélisé 
par une résistance 50Ω. La tension Vmes(f) obtenue aux bornes de cette résistance par la 
simulation dans le domaine fréquentiel donne le spectre d’émission théorique en sortie de la 
cellule. 
 
modèle ICEM 
du composant (MICA)
simulation électrique 
domaine temporel
modèle 3D de la structure 
composant + cellule (HFSS)
simulation 
électromagnétique
i(t)
v(t) FFT 
(Descover)
I(f)
V(f)
50Ω
[S]
Vmes
simulation électrique 
domaine fréquentiel
ADS
spectre 
d’émission  
Figure 3-93 : flot de simulation des mesures d’émission en cellule TEM/GTEM, compatible avec les outils de 
simulation disponibles 
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Il est important de souligner que certains simulateurs de type Spice permettent de réaliser des simulations 
dans le domaine temporel de circuits électriques comprenant des boîtes de paramètres S définies dans le 
domaine fréquentiel. Notre première idée pour le flot de simulation était d’ailleurs : 
 de déterminer sous HFSS la matrice de paramètres S définissant les couplages 
électromagnétiques dans la structure 
 d’importer cette matrice sous forme d’une boîte noire dans le modèle ICEM du circuit intégré 
 de lancer une simulation dans le domaine temporel afin de déterminer la tension Vmes(t) 
 enfin, d’obtenir Vmes(f) grâce à une transformée de Fourier 
Mais étant donné que nous n’avions aucune information sur la manière dont sont gérés ces fichiers 
dépendants de la fréquence (et en particulier, sur la conversion entre paramètres S et matrice d’impédance, 
d’autant plus que certains ports de la matrice de paramètres S ont des impédances caractéristiques différentes 
de 50Ω), nous avons jugé plus prudent de dissocier simulations dans le domaine temporel et dans le domaine 
fréquentiel. 
3.2.2 VALIDATION DE LA METHODE 
Afin de valider cette approche, nous l’avons d’abord appliquée à des structures simples, facilement 
modélisables sous HFSS : une ligne microruban et un fil métallique. Ces structures de test sont présentées sur la 
Figure 3-94. Toutes deux sont fabriquées sur un substrat de dimensions 10cm× 10cm, de façon à pouvoir être 
insérées dans l’ouverture d’une cellule TEM ou GTEM pour composants. 
75 mm
3 mm
substrate ground plane
75 mm
4 mm
1 mm
100 mm
100 mm
subst plan de 
masse  
Figure 3-94 : structures canoniques développées pour valider la méthode de modélisation 
Un modèle 3D de ces structures est réalisé sous le logiciel HFSS, en respectant les dimensions réelles et 
les caractéristiques des matériaux. Les connecteurs SMA soudés aux extrémités de la ligne et du fil métallique 
pour alimenter ces structures sont représentés dans HFSS par des tronçons de guides coaxiaux terminés par 
des ports d’impédance 50Ω.  
Au total, huit modèles géométriques sont réalisés, représentant chacune des deux structures dans deux 
configurations (positions parallèle et perpendiculaire à l’axe du septum), positionnées dans une cellule TEM et 
dans une GTEM.  
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Les deux cellules TEM et GTEM du LESIA utilisées pour cette étude présentent la même distance 
septum/ouverture : 15cm. Par conséquent, les niveaux d’émission mesurés dans ces cellules doivent en théorie 
être les mêmes (cf. chapitre 1). 
La Figure 3-95 présente la structure réalisée sous HFSS correspondant à la ligne microruban en 
configuration « parallèle » dans la cellule TEM. Les extrémités de la cellule sont modélisées par des ports 50Ω. 
 
extrémité de la 
ligne (port 2)
extrémité de la 
ligne (port 1)
extrémité de la 
cellule TEM (port 3)
extrémité de la 
cellule TEM (port 4)
 
Figure 3-95 : modèle 3D de la ligne microruban insérée dans la cellule TEM 
La construction sous HFSS du modèle de la cellule GTEM est plus délicate : en effet, il est difficile de 
modéliser la terminaison de la cellule, constituée à la fois de cônes absorbants et d’un réseau d’éléments résistifs 
d’impédance globale 50Ω. Etant donné que les logiciels basés sur la méthode des éléments finis prennent 
difficilement en compte la condition « surface absorbante », nous avons choisi de définir la face arrière de la 
cellule comme un port d’impédance 50Ω, c'est-à-dire adapté à l’impédance caractéristique de la GTEM. Cette 
condition garantit qu’il n’y a pas de phénomène de réflexion au niveau de l’extrémité terminale de la cellule. 
La Figure 3-96 présente le modèle de la ligne microruban en configuration « parallèle » dans la cellule 
GTEM. 
extrémité de la 
ligne (port 2)
extrémité de la 
ligne (port 1)
extrémité de la cellule 
GTEM (port 4 modélisant la 
condition « absorbant »)
extrémité de la cellule 
GTEM (port 3)
 
Figure 3-96 : modèle 3D de la ligne microruban insérée dans la cellule GTEM 
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La simulation électromagnétique donne pour résultat la matrice 4 4×  de paramètres S de chaque 
structure. Afin de valider les valeurs obtenues par la simulation, des mesures à l’analyseur de réseau sont 
conduites. Le premier port de l’appareil de mesure est connecté à l’un de connecteurs SMA de la ligne 
microruban, tandis qu’un bouchon SMA 50Ω est vissé sur l’autre connecteur. Le second port de l’analyseur de 
réseau est connecté à l’extrémité de la cellule TEM dont la seconde extrémité est terminée par la charge 50Ω 
utilisée également pour les mesures CEM. La Figure 3-97 schématise le protocole de mesure. 
 
bouchon
50 Ω
bouchon
50 Ω
port 1
port 2 analyseur de réseau
 
Figure 3-97 : protocole de mesure de la matrice de paramètres S entre l’entrée de la structure rayonnante et la sortie 
de la cellule TEM 
 
La Figure 3-98 et la Figure 3-99 et présentent la comparaison mesure/simulation de l’amplitude du 
coefficient de transmission entre l’entrée de la structure rayonnante (ligne microruban et fil métallique) et la sortie 
de la cellule TEM, sur la bande de fréquence 40MHz-3GHz. Une excellente corrélation est observée, même sur 
la bande 1GHz-3GHz, c'est-à-dire après la première fréquence de résonance de la cellule. Ceci valide le logiciel 
HFSS comme outil de simulation. Des mesures similaires sont réalisées en cellule GTEM, qui permettent 
d’aboutir aux mêmes conclusions. 
 
mesure
simulation
dB(S31)
ligne microruban parallèle à l’axe du septum
fréquence (Hz)
mesure
simulation
dB(S31)
ligne microruban perpendiculaire à l’axe du septum
fréquence (Hz)
 
Figure 3-98 : coefficient de transmission mesuré et simulé entre l’extrémité de la ligne microruban et le port de 
sortie de la cellule TEM 
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Figure 3-99 : coefficient de transmission mesuré et simulé entre l’extrémité du fil métallique et le port de sortie de la 
cellule TEM 
Il reste alors à vérifier qu’il est possible de combiner ce fichier de paramètres S avec  un modèle de type 
Spice, incluant des éléments RLC, des sources de courant et de tension. Pour valider cette étape de la 
modélisation, les structures de test (ligne microruban et fil métallique) sont tour à tour positionnées dans les 
cellules TEM et GTEM et connectées à un générateur de signaux de fréquence réglable. 
Un signal sinusoïdal d’amplitude 1V est appliqué à l’une des extrémités de la structure rayonnante, l’autre 
extrémité étant toujours terminée par la charge 50Ω. La fréquence du signal d’entrée est réglée à la valeur 
souhaitée. La cellule est connectée à un analyseur de spectre. Ce protocole expérimental est résumé sur la 
Figure 3-100.  
 
 
Figure 3-100 : protocole de mesure du spectre rayonné par le fil métallique dans la cellule GTEM 
Cette opération est réitérée pour différentes fréquences, sur la bande 1MHz-1GHz. La Figure 3-101 
présente le spectre d’émission mesuré pour un signal d’entrée de fréquence 2MHz. Les pics secondaires 
observés aux harmoniques de la fréquence fondamentale sont dus à la non linéarité du générateur de signaux. 
Pour chaque point de fréquence, l’amplitude du pic principal d’émission est relevée.  
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fréquence (Hz)  
Figure 3-101 : spectre d’émission mesuré en sortie de la cellule GTEM, pour un signal sinusoïdal de fréquence 2MHz 
en entrée du fil métallique. 
Le modèle construit avec le logiciel ADS est présenté sur la Figure 3-102 : le générateur de signaux est 
modélisé par une source de tension sinusoïdale. Les charges à l’extrémité de la ligne microruban (ou du fil 
métallique) et de la cellule sont représentées par des résistances 50Ω. Une résistance de 50Ω est également 
utilisée pour modéliser l’impédance d’entrée de l’analyseur de spectre. Une simulation électrique dans le 
domaine fréquentiel permet de calculer la tension aux bornes de cette résistance en fonction de la fréquence.  
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TEM terminée par une 
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matrice de paramètres S 
(simulée sous HFSS) du 
modèle 3D
 
Figure 3-102 : modèle ADS de la structure rayonnante dans la cellule TEM 
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Les résultats obtenus avec la cellule TEM sont comparés aux résultats expérimentaux dans la Figure 3-
103. Le modèle retranscrit fidèlement les niveaux mesurés, pour les deux structures de test et pour les deux 
orientations de ces structures dans la cellule. Les courbes obtenues avec la cellule GTEM présentent la même 
adéquation entre mesures et simulations. Ces résultats valident l’utilisation du logiciel ADS pour déterminer le 
spectre d’émission à partir de la matrice de paramètres S et des sources de courant et de tension modélisant les 
signaux se propageant dans la structure. 
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Figure 3-103 : tension mesurée en sortie de la cellule TEM pour des signaux d’entrée de différentes fréquences 
alimentant les structures rayonnantes 
3.3 APPLICATION A LA SIMULATION DU RAYONNEMENT D’UN CIRCUIT INTEGRE EN 
CELLULE TEM/GTEM 
Une fois ce flot de simulation validé pour des structures canoniques, nous l’avons appliqué à des 
composants complexes : une puce de test conçue et réalisée par Sébastien Calvet au cours de sa thèse [3-01], 
puis un microcontrôleur commercialisé par Freescale pour des applications automobiles (le HC12).  
Page 115 sur 185 
3.3.1 MODELISATION DE LA PUCE DE TEST REGINA EN CELLULE GTEM 
Réalisée pour l’étude expérimentale des émissions des circuits intégrés, la puce REGINA présente de 
nombreux motifs canoniques, tels que des lignes de dimensions variées, comportant ou non des cellules de délai 
et des protections contre les décharges électrostatiques (ESD de l’anglais Electro-Static Discharge). Elle dispose 
en particulier de deux pistes internes (nommées X1 et X2) qui traversent le silicium de part en part. 
Contrairement à X2, la piste X1 est munie de protections ESD au niveau de ses pads d’accès. 
La puce est montée dans un boîtier de type QFP, soudé sur une carte de test CEM pouvant être insérée 
dans l’ouverture des cellules TEM et GTEM pour composants. Les  broches associées aux pistes X1 et X2 sont 
soudées à des pistes d’impédance caractéristique 50Ω, terminées à chaque extrémité par un connecteur SMA 
(cf. Figure 3-104). 
 
DiePackage
Bonding
Lead Frame
PCB
SMA
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X1 input
X2 input
X1 output
X2 output
 
Figure 3-104 : photographie de la puce REGINA et schéma descriptif des pistes internes la traversant de part en part 
Le même flot de simulation est appliqué à ces structures passives qu’à la ligne microruban et au fil 
métallique : la matrice 2× 2 de paramètres S obtenue par des mesures à l’analyseur de réseau est importée sous 
ADS, ainsi que le montre la Figure 3-105. Une simulation du circuit électrique permet d’obtenir l’amplitude du 
signal en sortie de la cellule GTEM en fonction de la fréquence. 
Le protocole expérimental est lui aussi similaire à celui décrit précédemment pour les mesures sur les 
structures canoniques : les pistes X1 et X2 sont tour à tour alimentées à une extrémité par un générateur de 
signal de fréquence variable, l’autre extrémité est terminée par la charge SMA 50Ω. 
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Figure 3-105 : modèle de la puce REGINA dans la cellule GTEM 
La Figure 3-106 compare les tensions mesurées et simulées en sortie de la cellule GTEM, pour des 
signaux d’alimentation de différentes fréquences. On observe globalement une très bonne concordance entre 
valeurs théoriques et expérimentales. Néanmoins, on constate sur certaines bandes de fréquence un décalage 
entre les niveaux mesurés et simulés. Ce phénomène, beaucoup plus marqué dans le cas de la piste X1, est très 
probablement lié à la présence des protections ESD : notre modèle, basé sur l’utilisation de matrices de 
paramètres S, ne tient pas compte en effet du comportement non linéaire de ces protections.  
Cette observation soulève une limitation de la méthodologie, et laisse présager des écarts entre 
simulation et résultats expérimentaux lorsque nous l’appliquerons à des composants complexes, comportant de 
nombreuses fonctions non linéaires. 
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Figure 3-106 : tension mesurée en sortie de la cellule TEM pour des signaux d’entrée de différentes fréquences 
alimentant les structures rayonnantes 
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3.3.2 MODELISATION DU MICROCONTROLEUR HC12 EN CELLULE TEM 
Le microcontrôleur HC12 a été utilisé comme véhicule de test par Sébastien Calvet et Stéphane Baffreau, 
qui ont développé un circuit imprimé (la carte Babar [3-20] présentée sur la Figure 3-107) compatible avec les 
techniques normalisées de mesure d’émission. Grâce à cette carte, nous avons pu réaliser une campagne de 
mesures d’émission rayonnée en cellule TEM, pour différents programmes de test implémentés dans le 
composant.   
 
 
Figure 3-107 : photographies de la carte Babar – face composant et face arrière 
Pour chaque programme, les signaux transitant sur les broches d’alimentation et sur les ports 
d’entrées/sorties activés sont mesurés à l’aide d’une sonde haute impédance connectée à un oscilloscope. Ces 
valeurs sont enregistrées sous forme de fichiers texte.  
A partir des informations sur les caractéristiques géométriques du boîtier du HC12, un modèle 3D est 
construit sous HFSS (cf. Figure 3-108). Des ports sont définis à chaque extrémité des leads dans lesquels 
circulent des signaux. Compte tenu des dimensions géométriques des leads, une impédance de 120Ω est 
assignée aux ports côté PCB, tandis que les ports côté silicium ont une impédance de 75Ω. 
 
 
Figure 3-108 : modèle géométrique du HC12 dans la cellule TEM, réalisé sous HFSS 
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Différents modèles 3D sont construits, car le nombre et la localisation des leads dans lesquels circulent 
des signaux diffèrent d’un programme de test à l’autre. Pour chaque programme, la matrice N-ports de 
paramètres S est calculée sur la bande de fréquence 1MHz-1GHz. Cette matrice est importée sous forme de 
boîte noire dans le logiciel ADS. 
A l’aide de la fonction FFT de Descover, les spectres associés aux formes temporelles des signaux 
mesurés à l’oscilloscope sont déterminés. Ils sont ensuite importés dans ADS comme sources de tension. La 
Figure 3-109 présente le modèle obtenu pour l’un des programmes de test. 
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paramètres S 
(simulée sous HFSS)
 
Figure 3-109 : modèle ADS du microcontrôleur HC12 dans la cellule TEM 
Les graphes de la Figure 3-110 présentent les résultats obtenus pour les différents programmes de test, 
qui sont comparés aux résultats expérimentaux. A première vue, les spectres mesurés et simulés ont 
globalement une allure similaire. Mais en considérant ces résultats de manière plus détaillée, on remarque que 
les différences de niveau entre mesure et simulation peuvent atteindre 10dB, voire 20dB sur certaines bandes de 
fréquence. Ces problèmes, constatés principalement à haute fréquence, peuvent être imputés à des erreurs de 
calcul des transformées de Fourier dues au nombre insuffisant de points d’échantillonnage du signal temporel (la 
fréquence d’échantillonnage de l’oscilloscope est de 500MHz). 
D’autre part, on note que certains pics d’émission présents sur la courbe théorique ne sont pas 
observables sur la courbe expérimentale. Cependant, d’une manière générale, les résultats de la simulation 
donnent une approximation correcte de l’allure du spectre et des niveaux obtenus par la mesure (d’autant plus 
que le rayonnement du silicium et des bondings n’est pas pris en compte dans le modèle), ce qui est le principal 
objectif d’un modèle comportemental. 
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programme OUTCAPA_AA
- PLL activée 
- fréquence d’horloge : 50 MHz 
- pas d’activité interne du coeur digital
- le portA (terminé par des charges capacitives) 
est configuré comme sortie
-signaux en phase sur les 8 broches du portA
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programme OUTREST_FF
- PLL activée 
- fréquence d’horloge : 50 MHz 
- pas d’activité interne du coeur digital
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est configuré comme sortie
-signaux en phase sur les 8 broches du portT
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Figure 3-110 : émission du microcontrôleur HC12 en cellule TEM : spectre simulé (en gris) et enveloppe du  spectre 
mesuré (courbe rouge) 
3.3.3 AVANTAGES ET LIMITATIONS DE CETTE METHODE 
Les très bons résultats obtenus avec les structures canoniques (ligne microruban et fil métallique) et avec 
la puce REGINA ont démontré la pertinence de notre approche « hybride », qui permet de combiner le modèle 
ICEM d’un composant avec une modélisation électromagnétique de la cellule TEM ou GTEM, moins 
« grossière » que les modèles à base d’éléments RLC. 
Cependant, lorsque nous avons modélisé le rayonnement d’un microcontrôleur, nous nous sommes 
heurtés aux limitations de ce flot de simulation : tout d’abord, le modèle à base de paramètres S ne tient pas 
compte des fonctions non linéaires intégrées dans le circuit intégré, ce qui se traduit par des écarts entre les 
spectres d’émission mesurés et simulés. Notons d’ailleurs que ces éléments non linéaires seraient plus 
commodément intégrables au modèle ICEM du composant, plutôt qu’au modèle du moyen de mesure. 
D’autre part, les modèles 3D réalisés sous HFSS et présentés ici (plus de cent leads, et une cinquantaine 
de ports pour les géométries les plus complexes) atteignent les limites de calcul du logiciel. Des modèles plus 
complexes ont été élaborés : nous avons tenté de représenter les fils de bondings, puis de définir davantage de 
ports. Mais le calcul des champs électromagnétiques n’a pas pu converger, en raison du trop grand nombre de 
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mailles et des rapports trop importants entre les dimensions les plus grandes (longueur de la cellule TEM : 
L>50cm) et les plus petites (diamètre des fils de bonding : d<500µm). 
Même lorsque les critères de convergence sont atteints, le nombre d’éléments tétraédriques nécessaires 
pour mailler la structure entraîne des temps de simulation rébarbatifs (plusieurs heures de calcul par point de 
fréquence ont été nécessaires pour calculer la matrice de paramètres S pour les programmes de test mobilisant 
le plus de broches, c'est-à-dire réquisitionnant l’utilisation d’environ 50 ports). Cette durée pourrait être diminuée 
par l’utilisation d’une station de calcul beaucoup plus puissante.   
En conclusion, la méthodologie employée pour modéliser les mesures en cellule TEM et en GTEM ne 
donne pas des résultats aussi convaincants que dans le cas de la simulation des émissions champ proche. Elle 
nous a permis cependant de retrouver à partir d’ICEM l’allure générale des spectres d’émission expérimentaux. 
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Chapitre 4 
APPLICATION A LA PREDICTION DU RAYONNEMENT DU S12X 
Dans le chapitre précédent, un flot de simulation a été proposé pour déterminer, à partir du modèle ICEM 
d’un circuit intégré, son rayonnement champ proche, ainsi que son spectre d’émission rayonnée en cellule TEM 
et en GTEM. Ce flot utilise les outils de conception et de simulation internes à la société Freescale : la plateforme 
Descover, les logiciels MICA, ADS et HFSS. L’objet de ce chapitre est d’utiliser ce flot de simulation pour 
modéliser l’émission électromagnétique d’un circuit intégré complexe : le S12X. 
1. LE COMPOSANT SOUS TEST 
1.1 PRESENTATION 
Le S12X est un microcontrôleur 16 bits commercialisé en 2006 par la société Freescale Semiconducteurs, 
avec pour marché essentiel le secteur de l’industrie automobile. Ce circuit intégré présente la particularité d’être 
le premier microcontrôleur 16 bits doté d’un co-processeur chargé de prendre en compte des opérations telles 
que les interruptions, afin de restreindre le nombre d’opérations devant être réalisées par le processeur principal, 
et ainsi d’optimiser les temps de calcul. 
La première version commercialisée du S12X, le S12XDP512 [4-01], est montée dans un boîtier TQFP 
144. Une représentation 3D du boîtier est présentée sur la Figure 4-111. 
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Figure 4-111 : vue 3D du boîtier TQFP 144, et emplacement des broches d’alimentation du microcontrôleur et d’un 
port d’entrées/sorties 
Cette version du microcontrôleur possède huit paires de broches d’alimentation, organisées dans un 
réseau complexe, qui servent à alimenter les différentes fonctions intégrées sur la puce. La localisation des ces 
broches sur le boîtier est présentée sur la Figure 4-111. Les fonctions de chaque paire VDD/VSS sont listées 
dans le Tableau 1-3. 
Tableau 4-6 : fonctions des broches d’alimentation 
Nom 
Valeur nominale du 
signal VSS 
Description 
VDD1/VSS1 2.5V 
Sortie des signaux d’alimentation générés par le 
régulateur de tension interne 
VDD2/VSS2 2.5V 
Sortie des signaux d’alimentation générés par le 
régulateur de tension interne 
VDDA/VSSA 5V 
Entrée des signaux d’alimentation du convertisseur 
analogique/numérique 
Tension et masse de référence pour le régulateur 
de tension interne 
VDDR1/VSSR1 5V 
Entrée des signaux d’alimentation pour certains 
ports d’entrées/sorties, et pour le régulateur de 
tension interne 
VDDR2/VSSR2 5V 
Entrée des signaux d’alimentation pour certains 
ports d’entrées/sorties 
VDDX1/VSSX1 5V 
Entrée des signaux d’alimentation pour les autres 
ports d’entrées/sorties 
VDDX2/VSSX2 5V 
Entrée des signaux d’alimentation pour les autres 
ports d’entrées/sorties 
VDDPLL/VSSPLL 2.5V 
Tension et masse de référence pour la boucle à 
verrouillage de phase 
Sortie des signaux d’alimentation générés par le 
régulateur de tension interne 
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1.2 LA CARTE DE TEST FREESCALE/SIEMENS VDO 
Afin de caractériser le comportement de ce composant, aussi bien en terme d’émission électromagnétique 
que de susceptibilité, une carte spécifique a été développée, dans le cadre d’une collaboration entre la société 
Siemens VDO et Freescale Semiconducteurs. Une photographie des faces avant et arrière de cette carte est 
présentée sur la Figure 4-112.  
 
face avant face arrière
cartes filles
carte mère
plan de 
masse locale
 
Figure 4-112 : photographie de la carte développée pour les mesures CEM 
Constitué d’une carte mère et de quatre cartes filles, ce prototype ne répond pas à toutes les 
caractéristiques requises par la norme IEC 61967-1 [4-02]. En effet, toutes les broches d’entrées/sorties sont 
soudées à des pistes de plusieurs centimètres de longueur, imprimées sur la face avant du PCB, sur laquelle est 
également soudé le composant. Ceci dans le but d’augmenter les surfaces de couplage en cellule TEM pour les 
essais de susceptibilité rayonnée. 
Les cartes filles présentées sur cette photographie permettent de relier électriquement les ports 
d’entrées/sorties du microcontrôleur aux charges capacitives et résistives soudées en face arrière de la carte 
mère. Mais ces cartes filles peuvent être remplacées par des cartes différentes, sur lesquelles est monté le 
dispositif adéquat (composants passifs et connecteur SMA) pour la mesure d’émission conduite 1Ω/150Ω, ou 
pour les tests de susceptibilité selon la méthode DPI. 
Il est également possible de connecter, au moyen d’un jeu de résistances 0Ω, tous les signaux VSS à un 
plan de masse local différent du plan de masse du PCB, afin d’évaluer en une seule mesure la somme des 
signaux parasites se propageant sur le réseau VSS du microcontrôleur.  
Davantage de détails sur les caractéristiques de ce prototype sont donnés dans [4-03]. 
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1.3 LES PROGRAMMES DE TEST 
Les résultats expérimentaux en cellule TEM ont montré que le rayonnement d’un composant dépend 
fortement du programme exécuté. Pour les tests, trois programmes élémentaires sont développés. Les 
caractéristiques de ces différents programmes sont décrites dans le Tableau 4-7.  
Tableau 4-7 : programmes de test implémentés dans le S12X 
Nom du programme Description 
CORE 
PLL désactivée, fréquence d’horloge réglée par la fréquence du quartz 
externe : 8MHz 
fréquence du bus d’horloge : 4MHz 
activité interne : écriture en RAM 
aucun port d’entrée/sortie activé 
PLL 
PLL activée, configurée pour délivrer une fréquence d’horloge de 64MHz 
fréquence du bus d’horloge : 32MHz 
activité interne : écriture en RAM 
aucun port d’entrée/sortie activé 
PORT 
PLL activée, configurée pour délivrer une fréquence d’horloge de 64MHz 
fréquence du bus d’horloge : 32MHz 
pas d’activité interne 
port A activé, configuré pour délivrer des signaux 0x00/0xFF de fréquence 
2.27MHz 
 
Les trois programmes de test seront implémentés tour à tour dans le microcontrôleur et exécutés en 
boucle durant toute la phase de mesure des émissions : mesure conduite 1Ω/150Ω, scan champ proche et 
mesure en cellule TEM. 
2. CONSTRUCTION DU MODELE ICEM 
Ainsi que nous l’avons évoqué dans le chapitre 1, la construction du modèle ICEM comprend plusieurs 
étapes : 
 la construction du réseau passif d’alimentation 
 la modélisation de l’activité interne du composant 
 l’élaboration d’un modèle des ports d’entrées/sorties 
2.1 CARACTERISATION DU RESEAU PASSIF D’ALIMENTATION 
Ainsi que nous l’avons présenté au chapitre 1, les signaux parasites générés par l’activité du composant 
et qui se propagent sur le réseau d’alimentation jouent un rôle prépondérant dans l’émission des circuits intégrés. 
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Les caractéristiques de ces signaux dépendent de l’impédance des éléments (rails internes, bondings, leads, 
pistes du PCB,…) dans lesquels ils se propagent.  
Pour modéliser les émissions électromagnétiques d’un circuit intégré, il est par conséquent essentiel de 
représenter avec précision son réseau d’impédance. 
2.1.1 PRINCIPE 
Plusieurs techniques de mesure peuvent être mises en œuvre pour caractériser le réseau d’impédance 
entre les différentes broches VDD et VSS : 
 l’ohmmètre donne une valeur de la résistance DC entre deux broches. 
 l’impédancemètre, qui en plus de la résistance DC, permet d’évaluer les valeurs de l’inductance 
et de la capacité équivalentes au trajet entre les deux broches. Ceci permet d’obtenir un modèle 
valable jusqu’à quelques dizaines de MégaHertz. 
 la réflectométrie (ou méthode TDR, pour Time Domain Reflectometry) consiste à envoyer un 
signal impulsionnel de caractéristiques connues (temps de montée, largeur d’impulsion et temps 
de descente) à l’entrée d’une broche, et à mesurer les caractéristiques des signaux réfléchis au 
niveau de chaque discontinuité de la ligne, et qui reviennent sur cette broche. Des logiciels 
dédiés permettent ensuite de construire, à partir de l’allure de ces signaux, une modélisation de 
la ligne sous forme d’éléments RLC. Cette technique est limitée en fréquence par les largeurs 
d’impulsion minimales pouvant être générées : typiquement, 500MHz à 1GHz avec des 
appareils de mesure standards. 
 l’analyseur de réseau permet de mesurer la matrice de paramètres S entre les deux broches 
connectées aux ports de l’appareil.  
Afin de caractériser le réseau d’impédance jusqu’à des fréquences très élevées, nous avons opté pour 
des mesures à l’analyseur de réseau vectoriel. 
2.1.2 LA METHODE TRL 
Le principe de fonctionnement d’un analyseur de réseau vectoriel à 2 ports (cf. Figure 4-113) est 
d’envoyer en sortie du port 1 une onde sinusoïdale de fréquence f0 et d’amplitude normalisée, 0
2
1
j f ta e pi=  et de 
récupérer l’onde transmise à travers le dispositif sous test jusqu’au port 2 0 2122 21
j f tb e pi ϕα += , ainsi que l’onde 
réfléchie qui revient au port 1 0 1121 11
j f tb e pi ϕα += .  
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Figure 4-113 : principe des mesures à l’analyseur de réseau 
Puis la même onde 022
j f ta e pi=  est générée sur le port 2, dont une partie 0 1221 12
j f tb e pi ϕα +=  est 
transmise jusqu’au port 1, tandis qu’une autre partie 0 2222 22
j f tb e pi ϕα +=  est réfléchie et récupérée au port 2.  
Ce même protocole est réitéré avec des ondes de différentes fréquences sur l’intervalle spécifié par 
l’utilisateur. On obtient ainsi les paramètres S en fonction de la fréquence, qui sont définis par : 
eq.61 
2
1
11 11 11 11 11
1 0
( ) ( )
a
bS mag S phase S
a
α ϕ
=
= = =  
eq.62 
2
2
21 21 21 21 21
1 0
( ) ( )
a
bS mag S phase S
a
α ϕ
=
= = =  
eq.63 
1
1
12 12 12 12 12
2 0
( ) ( )
a
bS mag S phase S
a
α ϕ
=
= = =  
eq.64 
1
2
22 22 22 22 22
2 0
( ) ( )
a
bS mag S phase S
a
α ϕ
=
= = =  
La phase de calibrage SOLT (Short-Open-Line-Through) préliminaire aux mesures à l’analyseur de 
réseau, permet de s’affranchir du déphasage et des pertes liées aux câbles coaxiaux, en ramenant le plan de 
référence de l’onde ( 021
j f ta e pi= , 022
j f ta e pi= ) à l’extrémité des câbles.  
Cependant, dans le cas de composants devant être soudés à la surface d’un PCB, les paramètres 
mesurés tiennent compte du trajet dans le composant à tester, mais également du déphasage et des pertes 
introduites par les connecteurs et par les pistes imprimées sur le PCB). La Figure 4-114 représente les différents 
coefficients d’erreur engendrés par la présence des pistes du PCB.  
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Figure 4-114 : coefficients d’erreur liés à la présence des lignes de connexion 
Mise au point pour caractériser des composants hyperfréquences montés en surface, la technique TRL 
(Through-Reflect-Line), décrite dans [4-04] et [4-05], a pour rôle de soustraire, par des mesures préliminaires sur 
des structures étalon, les effets des connecteurs et lignes d’amenée situés entre les extrémités des câbles de 
l’analyseur et le composant lui-même.  
Après le calibrage SOLT, chaque type de ligne d’amenée est caractérisé au moyen de trois motifs de 
calibrage : 
 deux lignes identiques connectées directement l’une à l’autre (motif Through) 
 une ligne en circuit ouvert ou en court-circuit (motif Reflect) 
 deux lignes identiques connectées par l’intermédiaire d’une ligne de même largeur et de 
longueur connue (motif Line) 
Ces mesures permettent de calculer les différents coefficients d’erreur introduits par la présence des 
pistes de part et d’autre du circuit. C’est cette technique qui a été utilisée pour caractériser le réseau 
d’alimentation du microcontrôleur. 
2.1.3 LA CARTE RF 
La Figure 4-115 présente une photographie de la carte réalisée. Le substrat utilisé est du téflon 
d’épaisseur 254µm et de permittivité effective 2.55. Les pistes métalliques et le plan de masse en face arrière 
sont en cuivre de 17µm d’épaisseur. Une description plus détaillée de cette carte a été publiée à la conférence 
EMC Europe 2006 [4-06].  
Compte tenu de la proximité de certaines broches d’alimentation (0.5mm entre deux broches adjacentes), 
deux types de lignes d’amenée ont dû être utilisées. Chaque type de ligne nécessite son propre kit Through-
Reflect-Line.  
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Figure 4-115 : carte réalisée pour caractériser le réseau d’impédance du circuit d’alimentation dans le S12X, par des 
mesures à l’analyseur de réseau 
Trois autres cartes sont développées, qui contiennent les structures de calibrage : 
 la première, présentée sur la Figure 4-116, comprend les motifs “Through” et “Reflect” pour 
chaque type de ligne de transition 
 sur la seconde carte (cf. Figure 4-117) sont réalisés les motifs “Line” permettant de couvrir la 
bande de fréquence 250MHz à 2GHz 
 enfin, la troisième carte, présentée sur la Figure 4-118, présente les motifs “Line” associés à la 
bande de fréquence 1,5GHz à 12GHz 
Ainsi que l’explique [4-04], afin d’obtenir une valeur précise des coefficients d’erreur, la longueur du 
tronçon de ligne correspondant au motif “Line” doit être choisie en fonction de la bande de fréquence à couvrir. 
Pour déterminer selon cette technique les coefficients d’erreur associés à des fréquences inférieures à 100MHz, 
il est nécessaire d’utiliser une ligne microruban de plusieurs dizaines de centimètres de longueur ! La réalisation 
d’un tel motif sur substrat duroïd d’épaisseur 254µm est à la fois délicate et onéreuse, compte tenu de la quantité 
de substrat à utiliser.  
Par conséquent, nous avons choisi de réaliser les motifs de calibrage permettant de couvrir la bande 
250MHz à 12GHz, et d’extrapoler les valeurs des coefficients d’erreur pour les fréquences inférieures à 250MHz. 
motif “Thru” 
ligne de type 2
motif “Reflect” 
ligne de type 2
motif “Thru” 
ligne de type 2
motif “Reflect” 
ligne de type 2
 
Figure 4-116 : motifs de calibrage “Through” et “Reflect” 
1 1 
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Figure 4-117 : motifs de calibrage “Line” associés à la bande de fréquence 250MHz-2GHz 
motif “Line” couvrant la 
bande haute fréquence
pour les lignes de type 1
motif “Line” couvrant la 
bande haute fréquence
pour les lignes de type 2
 
Figure 4-118 : motifs de calibrage “Line” associés à la bande de fréquence 1,5GHz-12GHz 
Certains analyseurs de réseaux, tel que celui utilisé pour les mesures, disposent d’un logiciel dédié 
permettant une correction en temps réel des mesures effectuées : l’utilisateur renseigne les caractéristiques des 
motifs Through, Reflect et Line utilisés, puis réalise les mesures préliminaires sur les cartes de calibrage. Les 
coefficients de correction sont alors calculés et seront soustraits en temps réel aux résultats de mesures, 
permettant ainsi d’obtenir directement la matrice de paramètres S du composant. 
2.1.4 PROTOCOLE DE MESURE 
Caractériser de manière exhaustive l’ensemble du réseau d’alimentation (8 paires de broches) 
demanderait 216
16! 120
14!2!
C = = mesures. Afin de limiter le nombre de mesures à réaliser, un plan d’expérience 
est établi. Les broches VDDR1 et VSSR1 sont choisies comme références, de par leur rôle prépondérant dans le 
circuit (alimentation du régulateur de tension interne qui alimente le cœur digital, et alimentation du port A). Des 
mesures supplémentaires sont réalisées avec VDD1 et VSS1 comme broches de référence, qui ont pour rôle de 
permettre le découplage externe du cœur digital.  
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Comme l’analyseur de réseau utilisé pour ces expérimentations ne permet pas d’effectuer des mesures à 
des fréquences inférieures à 40MHz, des mesures à l’ohmmètre sont réalisées en complément afin d’évaluer le 
comportement DC du réseau d’impédance. 
 Une première série de mesures est conduite sans alimenter le microcontrôleur. Afin d’éviter les 
phénomènes de réflexion parasite engendrés par des connecteurs en circuit ouvert, tous les SMA non connectés 
à l’analyseur de réseau sont terminés par des bouchons 50Ω [4-07]. 
Les mêmes mesures sont ensuite réalisées avec le composant sous tension : les broches VDDR1, 
VDDR2, VDDX1, VDDX2 et VDDPLL sont portées au potentiel 5V, par le biais des connecteurs SMA qui sont 
reliés à un générateur de tension continue. Les broches VSS associées sont connectées à la masse du 
générateur. Afin de se placer dans la configuration réelle de fonctionnement du microcontrôleur, le régulateur 
interne est activé (la broche VREGEN est portée au potentiel 5V, ce qui a pour effet de générer une tension de 
2.5V sur les broches VDD1, VDD2 et VDDPLL. 
Lorsque l’une des broches VDD devant être alimentée par une tension de 5V est connectée à l’analyseur 
de réseau, le potentiel 5V est alors établi au moyen du port de l’analyseur de réseau, qui possède un dispositif 
permettant d’appliquer une polarisation DC.  
La Figure 4-119 présente une photographie de la carte, prise durant la phase de connexion du 
composant. 
 
port de l’analyseur 
de réseau
port de l’analyseur 
de réseau
potentiel 5V appliqué sur 
la broche VREGEN pour 
activer le régulateur de 
tension interne 
5V DC fourni par le 
générateur de 
tension continue
connexion à la masse 
du générateur DC
 
Figure 4-119 : le composant est mis sous tension lors des mesures à l’analyseur de réseau 
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2.1.5 RESULTATS EXPERIMENTAUX 
Les tableaux ci-après présentent les résultats des mesures DC réalisées avec l’ohmmètre. Deux 
configurations sont testées : pour la première, le microcontrôleur n’est pas sous tension, alors que pour la 
seconde configuration, il est alimenté et son régulateur de tension interne est activé. 
Tableau 4-8 : valeurs des résistances DC mesurées entre deux broches VSS 
Port 1 Port 2 
Résistance DC (régulateur de 
tension non activé) 
Résistance DC (régulateur de 
tension activé) 
VSS1 VSS2 1.8Ω 1.3Ω 
VSSR1 VSSR2 1.3Ω 0.1Ω 
VSSX1 VSSX2 1.4Ω 0.1Ω 
VSSR1 VSS1 7Ω 26.7Ω 
VSSR1 VSS2 7.1Ω 26.5Ω 
VSSR1 VSSX1 12.5Ω 0.3Ω 
VSSR1 VSSX2 12.7Ω 0.3Ω 
VSSR1 VSSA 12.1Ω 0.1Ω 
VSSR1 VSSPLL 11.9Ω 37.9Ω 
VSS1 VSSR2 7.4Ω 26.8Ω 
VSS1 VSSX1 8.7Ω 61.3Ω 
VSS1 VSSX2 8.9Ω 61.2Ω 
VSS1 VSSA 7.5Ω 26.7Ω 
VSS1 VSSPLL 13.7Ω 
8.9Ω (16.2Ω en inversant les 
sondes de l’ohmmètre) 
 
Tableau 4-9 : valeurs des résistances DC mesurées entre deux broches VDD 
Port 1 Port 2 
Résistance DC (régulateur de 
tension non activé) 
Résistance DC (régulateur de 
tension activé) 
VDD1 VDD2 2.5Ω 1.9Ω 
VDDR1 VDDR2 1.5Ω 0.2Ω 
VDDX1 VDDX2 1.6Ω 0.1Ω 
VDDR1 VDD1 1.2MΩ ∞ 
VDDR1 VDD2 1.2MΩ ∞ 
VDDR1 VDDX1 1.2MΩ 0.3Ω 
VDDR1 VDDX2 1.2MΩ 0.3Ω 
VDDR1 VDDA 600kΩ ∞ 
VDDR1 VDDPLL 550kΩ ∞ 
VDD1 VDDR2 1.2MΩ ∞ 
VDD1 VDDX1 60kΩ ∞ 
VDD1 VDDX2 61kΩ ∞ 
VDD1 VDDA 1.3MΩ ∞ 
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VDD1 VDDPLL 850kΩ ∞ 
 
 
 
Tableau 4-10 : valeurs des résistances DC mesurées entre une broche VDD et une broche VSS 
Port 1 Port 2 
Résistance DC (régulateur de 
tension non activé) 
Résistance DC (régulateur de 
tension activé) 
VDD1 VSS1 21kΩ ∞ 
VDD2 VSS2 20kΩ ∞ 
VDDX1 VSSX1 1.2MΩ ∞ 
VDDX2 VSSX2 1.2MΩ ∞ 
VDDR1 VSSR1 1MΩ ∞ 
VDDR2 VSSR2 1.1MΩ ∞ 
VDDPLL VSSPLL 1.5MΩ ∞ 
VDDA VSSA 2.1MΩ ∞ 
VDD1 VSS2 21kΩ ∞ 
VDDR1 VSSR2 1.2MΩ ∞ 
VDDX1 VSSX2 1.2MΩ ∞ 
 
Des différences non négligeables sont observables entre les valeurs obtenues pour les deux 
configurations d’essai. En effet, lorsque le composant est mis sous tension, des fonctions non linéaires, telles que 
les diodes de protection contre les décharges électrostatiques et les capacités MOS, sont activées, et les valeurs 
des résistances relevées à l’ohmmètre, qui dépendent parfois du sens des sondes de l’appareil de mesure, sont 
à interpréter avec précaution.  
Néanmoins, ces résultats permettent de déterminer les broches du réseau d’alimentation métalliquement 
connectées, et celles qui sont indépendantes l’une de l’autre. 
Les mesures à l’analyseur de réseau permettent quant à elles d’obtenir, pour chaque couple de broches 
d’alimentation, la matrice 2×2 de paramètres S en fonction de la fréquence. 
2.1.6 CONSTRUCTION DU MODELE A PARTIR DES RESULTATS EXPERIMENTAUX 
Un modèle à base d’éléments RLC, davantage exploitable pour les simulations CEM, tant au niveau 
composant qu’au niveau circuit imprimé, est construit à partir des résultats obtenus. Pour chaque mesure 2-ports, 
un modèle à base d’éléments localisés est établi afin de concorder avec les résultats expérimentaux : résistances 
DC mesurées à l’ohmmètre et matrices de paramètres S jusqu’à 1GHz.  
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La configuration retenue comme référence pour les valeurs des résistances DC est celle pour laquelle le 
microcontrôleur est sous tension, avec le régulateur de tension activé. 
Sur la Figure 4-120 sont comparés les paramètres de transmission (S21) et de réflexion (S11 et S22) 
mesurés entre les broches VDD1 et VSS2, avec les paramètres S simulés à partir du modèle RLC construit. Une 
excellente concordance entre mesure et simulation est observée, aussi bien en amplitude qu’en phase, jusqu’à la 
fréquence de 1GHz. 
amplitude de S11 (dB)
fréquence (GHz)
phase de S11 (°)
mesure
simulation
fréquence (Hz)
amplitude de S21 (dB)
fréquence (GHz)
phase de S21 (°)
fréquence (Hz)
amplitude de S22 (dB)
fréquence (GHz)
phase de S22 (°)
fréquence (Hz)  
Figure 4-120 : comparaison des paramètres S mesurés et simulés entre les broches VDD1 et VSS2 
Ces modèles 2-ports sont ensuite regroupés afin d’obtenir un modèle global du réseau d’alimentation, 
incluant les 8 paires de broches d’alimentation.   
La Figure 4-121 montre une vue d’ensemble du modèle obtenu. Construire un tel modèle à base 
d’éléments localisés est assez fastidieux dans la mesure où les valeurs des éléments RLC doivent être 
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réajustées lorsque les modèles 2-ports sont combinés. En particulier, les valeurs des capacités entre les pistes 
VSS et la masse globale du substrat doivent être modifiées de manière à conserver la même valeur capacitive 
globale. 
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Figure 4-121 : modèle ICEM du réseau d’alimentation 
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2.1.7 VERS UN MODELE ICEM-HF 
A haute fréquence, les interactions entre broches sont difficilement représentables par des éléments 
localisés. A des fréquences supérieures au GHz, les modèles de type RLC atteignent leurs limites pour des 
composants complexes tels que les microcontrôleurs. 
La solution proposée pour représenter le circuit d’alimentation est de s’orienter alors vers une 
modélisation utilisant des boîtes noires. Si l’on considère le réseau de découplage externe du cœur digital VDD1-
VDD2/VSS1-VSS2, le modèle peut être représenté par des blocs élémentaires, ainsi que le présente la Figure 4-
122.   
 
d2
VDD1 VDD2
VSS1 VSS2
d1
s2s1
c
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VDD1 VDD2
VSS1 VSS2
d
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c
 
Figure 4-122 : modèle du réseau d’impédance utilisant des boîtes noires. A gauche, modèle asymétrique et à droite, 
modèle symétrique 
Il est plus facile d’effectuer des opérations sur les matrices de paramètres T, car la contribution des blocs 
équivaut alors à une multiplication de matrices [4-08]. La matrice 1 2VDD VDDT −    déduite de la matrice 
1 2VDD VDDS −    mesurée à l’analyseur de réseau s’écrit comme le produit des matrices T des blocs d1 et d2 : 
eq.65 1 2 1 2VDD VDD d dmesuréT T T− =            
De la même manière, les mesures 2-ports entre les autres couples de broches donnent : 
eq.66 1 2 1 2VSS VSS s smesuréT T T− =            
eq.67 1 1 1 1VDD VSS d c smesuréT T T T− =                
eq.68 2 2 2 2VDD VSS d c smesuréT T T T− =                
eq.69 1 2 1 2VDD VSS d c smesuréT T T T− =                
Afin de simplifier le modèle ICEM d’un composant, on a coutume de faire l’hypothèse que le réseau 
d’alimentation du cœur est symétrique : les blocs d1 et d2 (et respectivement les blocs s1 et s2) sont supposés 
égaux. Trois mesures sont alors suffisantes pour déterminer les blocs : 
eq.70 
2
1 2VDD VDD dmesuréT T− =        
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eq.71 
2
1 2VSS VSS smesuréT T− =        
eq.72 1 2VDD VSS d c smesuréT T T T− =                
Ce système d’équations matricielles dans le domaine complexe peut être résolu à l’aide d’un code 
numérique dédié, en prenant garde à la continuité des phases.  
Une fois les matrices T déterminées, il est possible d’en déduire les matrices S équivalentes, relatives aux 
différents blocs (dans notre exemple, les blocs c1, c2, d1, d2 et s). Des codes de conversion, tels que le 
programme développé par l’université Polytechnique de Turin [4-09] permettent ensuite de transformer chaque 
fichier de paramètres S en une netlist compatible sous Spice. Ces netlists peuvent alors être importées dans le 
logiciel MICA et combinées à des éléments RLC et des sources de courant et de tension pour réaliser des 
simulations électriques. 
Les normes actuelles de caractérisation CEM des composants étant définies jusqu’à 1GHz, le modèle 
construit à base d’éléments RLC a été utilisé par la suite pour les comparaisons mesures/simulations, étant 
donné la bonne concordance de ce modèle avec les résultats expérimentaux. Mais avec l’augmentation des 
fréquences de fonctionnement des microprocesseurs et microcontrôleurs, des modèles de type boîtes noires 
extraits de mesures de paramètres S devront être envisagés à l’avenir pour les simulations à des fréquences 
supérieures au GHz. 
2.2 MODELISATION DE L’ACTIVITE INTERNE DU COMPOSANT 
De même que l’impédance du réseau d’alimentation, les pics de courant parasites générés par l’activité 
du microcontrôleur sont caractéristiques du comportement CEM du composant. Dans le modèle ICEM, ces pics 
de courant sont généralement modélisés par des sources de courant. 
2.2.1 DEFINITION DES SOURCES DE COURANT 
L’activité interne du cœur logique est représentée par un générateur de courant placé entre les rails VDD 
et VSS. Sous le simulateur MICA, une source de courant linéaire par morceaux est utilisée. La forme temporelle 
de la source de courant est définie d’après les résultats obtenus par Sébastien Calvet sur le HC12, l’ancêtre du 
S12X : dans le cas du programme CORE, la période est ajustée à 246ns afin de modéliser la fréquence du bus 
d’horloge qui est égale à la moitié de la fréquence d’horloge, soit 4MHz.  
Des pics secondaires, d’amplitude inférieure, sont ajoutés à ce modèle pour prendre en compte l’activité 
interne à la fréquence 16MHz (en effet, dans le manuel du microcontrôleur S12X, la fréquence d’écriture en RAM 
est spécifiée comme étant le double de la fréquence d’horloge). 
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Figure 4-123 : forme temporelle de la source de courant modélisant l’activité du microcontrôleur quand le 
programme CORE est exécuté 
L’amplitude des pics principaux est d’abord fixée à 500mA (100mA pour les pics secondaires). Ces 
valeurs seront ensuite ajustées de manière à concorder plus précisément avec les résultats des mesures 
conduites.  
De la même façon, la durée du pic, les temps de montée et de descente sont respectivement ajustés à 
1ns et 4ns. Ces paramètres jouent un rôle primordial dans la modélisation des pics d’émission à haute fréquence. 
Dans le cas des programmes PLL et PORT, pour lesquels la fréquence d’horloge du microcontrôleur est 
de 32MHz, la période des pics principaux est définie comme étant de 61,5ns afin de modéliser l’activité du bus 
d’horloge à la fréquence de 16MHz, tandis que l’écriture en RAM est représentée par des pics secondaires de 
période 15,4ns. 
2.2.2 VALIDATION DU MODELE PAR DES MESURES CONDUITES 
La carte de mesure CEM réalisée dans le cadre de la collaboration Freescale/Siemens VDO (cf. 
paragraphe 1.2) permet d’évaluer de manière globale le bruit généré sur le réseau VSS, mais pas d’accéder 
séparément à chacun des courants de masse. Une seconde carte dédiée à la caractérisation CEM du S12X, 
réalisée par Alexandre Boyer dans le cadre de ses travaux sur l’émission et la susceptibilité en champ proche, 
permet d’accéder aux courants se propageant sur chacune des broches VDD et VSS.  
Des mesures conduites sont effectuées sur cette carte, pour caractériser les courants générés sur les 
différentes broches d’alimentation par l’activité du microcontrôleur, à la fois dans le domaine fréquentiel (avec 
l’analyseur de spectre) et dans le domaine temporel (au moyen d’un oscilloscope à très haute fréquence 
d’échantillonnage). 
Afin de simuler ces mesures dans le domaine fréquentiel, le dispositif de mesure est ajouté au modèle 
ICEM du réseau d’alimentation (cf. Figure 4-124). Une fois que la tension aux bornes de la résistance de 50Ω 
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modélisant l’analyseur de spectre est simulée dans le domaine temporel, une FFT permet d’obtenir le spectre du 
signal en entrée de l’appareil de mesure. 
modèle du dispositif 
de mesure de 
l’émission conduite
 
Figure 4-124 : modélisation de la mesure d’émission conduite sur les broches d’alimentation 
La Figure 4-125 présente la comparaison du spectre d’émission résultant de la simulation avec les 
résultats expérimentaux, dans le cas du programme CORE. Une fois l’amplitude des pics de courant réajustée 
(cf. paragraphe 2.2.1), une excellente corrélation est obtenue entre mesure et simulation sur toute la bande de 
fréquence : le niveau des pics d’émission est très bien retranscrit, de même que la fréquence de coupure à -
20dB/décade, qui dépend de la valeur de la capacité globale entre le réseau d’alimentation et la masse du 
substrat. 
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Figure 4-125 : spectre d’émission conduite sur la broche VDD1 lorsque le programme CORE est exécuté : mesure et 
simulation 
Sur la Figure 4-126, le signal mesuré à l’oscilloscope lorsque le programme PLL est exécuté est comparé 
à la forme temporelle de la tension Vmeas simulée. Les variations temporelles du courant, c'est-à-dire d’une part 
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les pics principaux, qui correspondent à la fréquence de l’arbre d’horloge, et d’autre part les pics secondaires, qui 
sont dus aux appels de courant provoqués par les opérations d’écriture dans la mémoire RAM, sont globalement 
bien retranscrits.  Cependant, on peut observer un décalage de la valeur moyenne des courbes mesurée et 
simulée. Ce décalage DC s’explique par le fait que le modèle ICEM construit ne modélise pas le comportement 
DC du microcontrôleur.  
En effet, le comportement électrique du régulateur de tension interne n’est pas modélisé : d’après les 
résultats du  
Tableau 4-9, le régulateur de tension présente une impédance DC infinie. Ceci signifie qu’il se comporte 
comme un circuit ouvert, et donc qu’il n’est pas modélisable par une résistance (qui induit une propagation de 
courant entre VDDR1 et VDD1).  
L’objectif du modèle comportemental de la Figure 4-121 est de retranscrire le comportement CEM du 
microcontrôleur sur la bande de fréquence 1MHz à 1GHz, et par conséquent, la tension de 2.5V sur les broches 
VDD1, VDD2 et VDDPLL n’est pas convenablement reproduite par ce modèle. 
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Figure 4-126 : forme temporelle du signal VDD1 lorsque le programme PLL est exécuté : mesure et simulation 
2.3 MODELISATION DES PORTS D’ENTREES/SORTIES 
Dans le cas du programme PORT, le port A est activé et délivre des signaux carrés sur ses 8 broches 
d’entrées/sorties. Pour simuler le comportement CEM du microcontrôleur lorsque ce programme est exécuté, il 
est nécessaire d’adjoindre un modèle de ce port au modèle ICEM représentant le réseau d’alimentation.  
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2.3.1 DESCRIPTION DU MODELE 
La Figure 4-127 présente le modèle développé pour modéliser les circulations de courant sur une broche 
d’entrée/sortie du port A [4-10]. 
 
 
Figure 4-127 : modèle d’une broche d’entrée/sortie 
La fréquence de commutation du port est modélisée au moyen d’un générateur de signaux carrés de 
fréquence 2,27MHz, qui correspond à la fréquence de commutation du port. Les buffers sont représentés par des 
transistors MOS. Les effets du package et de la piste du circuit imprimé sont modélisés quant à eux à l’aide 
d’éléments RLC. Enfin, un élément capacitif parfait est utilisé pour représenter la charge terminale des 
entrées/sorties : une capacité CMS de 10pF.   
2.3.2 VALIDATION PAR MESURES CONDUITES 
La carte de test CEM présentée au paragraphe 1.2 permet de mesurer les signaux délivrés sur les 
broches du port A, conformément à la norme de mesure conduite 150Ω. La carte mère peut en effet être 
combinée à une carte fille spécifique qui possède le dispositif nécessaire pour réaliser les mesures conduites sur 
les broches d’entrées/sorties du microcontrôleur : résistances 120Ω et 50Ω, capacité 6,8nF et connecteur SMA 
permettant de connecter la carte fille à l’analyseur de spectre.  
Ce dispositif de mesure est ajouté au modèle ICEM d’une broche du port, ainsi que le montre la Figure 4-
128. Les composants CMS sont modélisés par des éléments R et C idéaux. Une résistance de 50Ω est utilisée 
pour représenter l’impédance d’entrée de l’appareil de mesure. Une simulation est lancée dans le domaine 
temporel, puis une FFT permet d’obtenir le spectre du signal Vmeas mesuré à l’analyseur de spectre. 
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modèle du dispositif de 
mesure d’émission conduite
 
Figure 4-128 : modélisation de la mesure d’émission conduite sur l’une des broches du port A 
Les spectres d’émission mesuré et simulé sont présentés sur la Figure 4-129. Les résultats obtenus 
démontrent une excellente concordance entre mesure et simulation et valident par conséquent le modèle utilisé. 
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Figure 4-129 : spectre d’émission conduite sur l’une des broches du port A, lorsque le programme PORT est 
exécuté : mesure et simulation 
Afin de simuler les émissions rayonnées du microcontrôleur lorsque le programme PORT est exécuté, huit 
modèles de ce type sont raccordés au modèle ICEM du S12X, qui représentent les huit broches du port A. Ces 
modèles sont connectés au niveau des broches VDDR1-VDDR2/VSSR1-VSSR2, qui ont pour rôle de pourvoir à 
l’alimentation du port A (cf. Tableau 1-3). 
3. CARACTERISATION DU RAYONNEMENT EN CELLULE TEM 
3.1 MODELISATION DE LA CELLULE TEM 
Le logiciel ADS a montré ses limites lorsqu’il s’agit d’effectuer des simulations de circuits combinant des 
éléments localisés et des éléments de type boîtes noires intégrant des fichiers de paramètres S N-ports, d’autant 
plus lorsque les impédances caractéristiques des ports peuvent prendre des valeurs différentes de 50Ω. Le 
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simulateur MICA utilisé par les équipes de designers de Freescale ne dispose pas à ce jour d’un module de 
simulation capable de prendre en charge des boîtes noires de paramètres S.  
Par conséquent, la méthodologie proposée dans le chapitre 3 pour simuler les émissions rayonnées du 
microcontrôleur en cellule TEM est difficilement applicable compte tenu des outils de simulation à disposition, et il 
faut s’orienter vers une modélisation de la cellule TEM utilisant à base d’éléments localisés. Afin de mettre au 
point ce modèle de type RLC, une géométrie 3D représentant le dispositif de mesure est construite avec le 
logiciel Quick3D [4-11]. 
L’armature externe et le septum de la cellule sont représentés, ainsi que le substrat de la carte de test, le 
boîtier du circuit intégré, et l’un des leads du microcontrôleur. Pour tenir compte des fortes interactions entre les 
broches du composant de par leur proximité, les deux leads adjacents sont également modélisés (cf. Figure 4-
130).   
conducteur interne de la 
cellule TEM (septum)
armature métallique 
de la cellule TEM
lead dont ont souhaite 
déterminer le couplage en 
cellule TEM, entouré par 
ses deux leads adjacents
boîtier 
du composant
 
Figure 4-130 : modèle 3D dessiné et simulé avec le solveur Quick3D 
Plusieurs configurations sont envisagées, qui correspondent à des leads de diverses positions et à 
différentes orientations du composant dans la cellule. Le solveur électromagnétique Quick3D calcule les valeurs 
des éléments localisés équivalents aux éléments métalliques du modèle géométrique (résistance et inductance 
propre des leads et du septum) ainsi que les coefficients d’interaction entre ces éléments, en terme de couplages 
capacitif et inductif.  
Le Tableau 4-11 donne les valeurs obtenues pour trois configurations : lead parallèle à l’axe de la cellule, 
lead perpendiculaire à cet axe, et lead oblique, situé dans l’un des coins du boîtier. 
 
 
 
 
 
Page 145 sur 185 
Tableau 4-11 : valeurs des éléments localisés, déterminées avec le logiciel Q3D 
éléments propres et éléments 
de couplage 
configuration 
“parallèle”  
configuration 
“orthogonale”  
configuration 
“oblique”  
Llead (nH) 5.3 5.2 7.0 
Lseptum (nH) 130 130 130 
Clead-septum (fF) 2.0 2.0 3.4 
klead-septum 0.080 0.0023 0.077 
Clead-armature (fF) 130 140 200 
Cseptum-armature (pF) 19 19 19 
 
Ces résultats sont utilisés pour construire un modèle du moyen d’essai à base d’éléments localisés, qui 
est adjoint au modèle ICEM du microcontrôleur (cf. Figure 4-131). Les inductances des leads (de 5,2 à 7 nF) sont 
en accord avec les valeurs déterminées à partir des mesures à l’analyseur de réseau.  
La cellule TEM est représentée comme une ligne de transmission d’impédance caractéristique 50Ω. 
Comme les leads sont de très petites dimensions, la capacité représentant le couplage lead/septum (quelques 
fF) n’a d’influence sur le modèle électrique qu’à des fréquences très élevées, bien supérieures à 1GHz. Afin 
d’alléger le modèle RLC, ces capacités ne sont pas représentées. Seules les interactions entre le septum et le 
substrat (masse du circuit intégré, de surface 6mm*8mm) sont modélisées au moyen d’une capacité de 5pF. 
Enfin, le couplage inductif entre le septum et les leads qui lui sont parallèles est représenté par des inductances 
mutuelles.  
Le modèle de la cellule TEM est présenté sur la Figure 4-131. Une résistance de 50Ω est ajoutée pour 
représenter l’impédance d’entrée de l’analyseur de spectre. Le résultat de la simulation est la tension Vout. Une 
FFT permet ensuite d’obtenir le spectre d’émission dans le domaine fréquentiel. 
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Figure 4-131 : modèle de la cellule TEM, à base d’éléments localisés 
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Sur la Figure 4-132 sont comparés les spectres mesuré et simulé dans le cas du programme PLL, lorsque 
le microcontrôleur est orienté de sorte que les broches VDD1/VSS1 et VDD2/VSS2 soient parallèles à la direction 
de propagation du mode TEM dans la cellule (orientation 0°). 
 
10
20
30
40
50
60
70
80
1 10 100 1000fréquence (MHz)a
m
pl
itu
de
 
du
 
sig
n
a
l (d
Bµ
V)
Mesure
niveau 
de bruit
 
10
20
30
40
50
60
70
80
1 10 100 1000fréquence (MHz)a
m
pl
itu
de
 
du
 
si
gn
a
l (d
Bµ
V)
Simulation
 
Figure 4-132 : spectre d’émission rayonnée en cellule TEM obtenu pour le programme PLL et avec l’orientation 0° : 
mesure et simulation 
Les deux spectres ont grossièrement même allure, même si sur certaines bandes de fréquence (de 
300MHz à 400MHz, et de 650MHz à 800MHz), certains pics d’émission ne sont pas retranscrits par le modèle. 
En considérant plus particulièrement les cinq principaux pics d’émission, on constate que ceux-ci sont bien 
prédits par la simulation (cf. Tableau 4-12) et que leurs niveaux ne sont pas sous-estimés. 
Tableau 4-12 : niveaux des principaux pics d’émission mesurés en cellule TEM et simulés lorsque le programme 
PLL est exécuté 
fréquence amplitude (simulation)  amplitude (mesure) écart 
32 MHz 57,1 dBµV 50,3 dBµV + 6,8 dBµV 
64 MHz 54,2 dBµV 46,3 dBµV + 8,0 dBµV 
96 MHz 52,7 dBµV 45,3 dBµV + 7,4 dBµV 
128 MHz 59,2 dBµV 50,2 dBµV + 9,0 dBµV 
448 MHz 43,9 dBµV 48,0 dBµV - 4,1 dBµV 
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La Figure 4-133 présente les spectres d’émission rayonnée obtenus pour le programme PORT, avec 
l’orientation 90°, c'est-à-dire avec les broches VDD1/VSS1 et VDD2/VSS2 orientées perpendiculairement à la 
direction de propagation dans la cellule. 
10
20
30
40
50
60
70
80
1 10 100 1000fréquence (MHz)a
m
pl
itu
de
 d
u 
si
gn
a
l (d
Bµ
V)
Mesure
niveau 
de bruit
 
10
20
30
40
50
60
70
80
1 10 100 1000fréquence (MHz)a
m
pl
itu
de
 d
u
 s
ig
na
l (d
Bµ
V)
Simulation
 
Figure 4-133 : spectre d’émission rayonnée en cellule TEM obtenu pour le programme PORT et avec l’orientation 
90° : mesure et simulation 
Lorsque le programme PORT est exécuté, les émissions du microcontrôleur sont principalement dues à 
l’activité du port d’entrées/sorties : les spectres mesuré et simulé présentent tous deux des pics d’émission aux 
harmoniques de 2,27MHz.  
Le spectre obtenu par la simulation concorde très bien avec les résultats expérimentaux jusqu’à 300MHz. 
A plus haute fréquence, les émissions du microcontrôleur sont sous-estimées par la simulation. Ceci est très 
probablement lié au modèle basique qui a été utilisé pour représenter la cellule TEM. A des fréquences 
supérieures à 300MHz, il faudrait mettre en œuvre un modèle plus complexe – à base d’éléments RLC localisés 
ou d’une matrice N-ports de paramètres S (cf. chapitre 3, paragraphe 3) – pour représenter correctement les 
mécanismes de couplage électromagnétique entre le circuit intégré et la cellule TEM. 
4. CARACTERISATION DE L’EMISSION CHAMP PROCHE 
4.1 SIMULATION DU RAYONNEMENT ELECTROMAGNETIQUE 
La méthodologie présentée dans le paragraphe 2 du chapitre 3 est appliquée afin de simuler le 
rayonnement champ proche du microcontrôleur en fonction du programme exécuté et de la fréquence. 
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Sous le logiciel HFSS, une modélisation 3D du boîtier est construite à partir des informations fournies 
dans les documents internes Freescale (cf. Figure 4-134).  
 
puce 
(silicium: εr=11.5)
boîtier
(plastique: εr=4.3)
leads
(conducteur parfait)
 
Figure 4-134 : modèle 3D du boîtier réalisé avec le logiciel HFSS 
Des sources de courant et de tension sont définies aux deux extrémités de chaque lead. Pour ne pas 
introduire de phénomènes de réflexion parasite dans la simulation électromagnétique, l’impédance 
caractéristique des ports est fixée à 75Ω du côté qui est soudé sur le circuit imprimé et à 140Ω du côté du 
silicium. Ces valeurs correspondent aux impédances caractéristiques déterminées en fonction des 
caractéristiques géométriques de la piste métallique et du diélectrique à ces extrémités (cf. annexe 1). 
Sous ADS, l’amplitude et la phase des différents signaux sont relevées à la fréquence souhaitée. Ces 
valeurs sont assignées aux sources de courant et de tension des leads correspondants dans HFSS. Puis une 
simulation électromagnétique est lancée, afin de calculer le champ électromagnétique rayonné par le composant. 
4.2 INTERPRETATION DES RESULTATS DE SCAN ET COMPARAISON AVEC LES 
CARTOGRAPHIES THEORIQUES 
Pour chacun des trois programmes de test, des scans large bande sont tout d’abord conduits pour 
quelques positions particulières de la sonde au-dessus du microcontrôleur. Ceci permet de déterminer, pour 
chaque programme, les fréquences qui correspondent à des pics d’émission. Ces résultats expérimentaux ont 
été présentés lors de la conférence EMC Compo 2005 [4-12].  
La Figure 4-135 présente le spectre capturé par la sonde Hxy,microcoax (orientée de manière à capter la 
composante Hx) lorsque le programme CORE est exécuté, pour deux positions de la sonde au-dessus du 
microcontrôleur. 
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Figure 4-135 : spectre mesuré avec la sonde Hxy_microcoax : même programme (CORE), différentes positions au-
dessus du composant 
Ces résultats soulignent que les champs électromagnétiques rayonnés à la surface du composant 
peuvent varier de manière importante d’une partie à l’autre du circuit intégré : au-dessus des broches 
VDD1/VSS1 (circuit de découplage du coeur logique), seuls les pics correspondant aux harmoniques de la 
fréquence d’horloge (4MHz) sont visualisables, alors que le spectre rayonné au-dessus des broches 
VDDPLL/VSSPLL est beaucoup plus dense. 
La Figure 4-136 présente les spectres mesurés avec la sonde Hxy,microcoax positionnée au-dessus des leads 
VDD1/VSS1 et orientée de manière à capturer la composante Hx, pour deux programmes de tests : CORE 
(graphe de gauche) et PLL (à droite). 
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Figure 4-136 : spectre mesuré avec la sonde Hxy_microcoax : même position, différents programmes (PLL à gauche 
et CORE à droite) 
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Ces résultats démontrent l’influence de l’activité du microcontrôleur sur les caractéristiques du 
rayonnement électromagnétique : lorsque le programme CORE est exécuté, les principaux pics observés 
correspondent aux harmoniques de la fréquence d’horloge (4 MHz), et dans le cas du programme PLL, les pics 
d’émission sont relevés aux harmoniques de 16 MHz. Lorsque le programme PLL est exécuté, des pics 
secondaires, probablement générés par l’activité de la PLL, sont également visualisables. 
Une fois les pics d’émission identifiés pour chaque programme de test, un scan bidimensionnel permet de 
mesurer les différentes composantes du champ électromagnétique rayonné à la surface du microcontrôleur. Les 
fréquences correspondant à des pics d’émission relevées pour les différents programmes sont les suivantes : 
 les harmoniques de 4MHz (c'est-à-dire la fréquence du bus d’horloge) lorsque le programme 
CORE est exécuté  
 pour le programme PLL, les harmoniques de la fréquence du bus d’horloge, qui est de 32MHz 
 les harmoniques de 2.27MHz (fréquence des signaux de sortie sur les broches du port A) et de 
32MHz (fréquence du bus d’horloge) dans le cas du programme PORT 
Pour toutes les mesures réalisées, la surface de scan définie est un carré de côté 23mm, centré au-
dessus du microcontrôleur. La résolution spatiale est de 0,5mm selon les axes X et Y, la sonde est positionnée 
250µm au-dessus du boîtier.  
Sur les Figures 4-25 à 4-29, les principaux résultats expérimentaux sont comparés aux cartographies 
obtenues à partir du modèle ICEM du S12X. D’une manière générale, les résultats de simulation donnent une 
très bonne estimation du rayonnement électromagnétique du circuit intégré, non seulement en ce qui concerne la 
localisation des points chauds, mais également en ce qui concerne le niveau des champs rayonnés. 
La Figure 4-137 présente la cartographie de la composante Hx rayonnée à 4MHz lorsque le programme 
CORE est exécuté. Les maxima de champ Hx sont générés par des courants transitant dans le circuit intégré 
avec une trajectoire colinéaire à l’axe Y. Ainsi, on peut identifier sur cette cartographie un courant de forte 
amplitude circulant le long des leads VDDR1/VSSR1. Cette paire de broches a pour fonction d’alimenter le 
régulateur de tension interne, qui lui-même sert à alimenter le cœur digital du microcontrôleur dont l’activité est 
importante lorsque le programme CORE est exécuté. 
On remarque également un courant de plus faible amplitude qui se propage le long du lead VSSA, dont la 
fonction est de fournir le potentiel 0V de référence pour le régulateur de tension interne. Ceci semble signifier que 
les pics de courant parasites générés par l’activité du cœur logique sur le réseau de masse du régulateur se 
propagent par couplage jusqu’au lead VSSA, qui sert également de signal de masse pour le convertisseur 
analogique/numérique (bloc analogique, a priori plus sensible aux perturbations électromagnétiques que les 
fonctions digitales du microcontrôleur). 
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Figure 4-137 : champ Hx rayonné à 4MHz par l’activité du programme CORE : mesure vs. simulation 
La Figure 4-138 présente quant à elle la cartographie de la composante Hy. Cette composante est 
proportionnelle aux courants dont les trajectoires sont colinéaires à l’axe X. On peut observer sur cette 
cartographie les courants se propageant le long des leads VDD1/VSS1 et VDD2/VSS2, qui servent à découpler 
les réseaux d’alimentation et de masse du cœur logique, grâce à des charges capacitives externes soudées sur 
le circuit imprimé.  
A cette fréquence, ces courants ont même amplitude, car ils génèrent des champs d’amplitude égale 
(approximativement -30dBA/m). Ceci signifie que les deux chemins de découplage sont bien équilibrés. 
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Figure 4-138 : champ Hy rayonné à 4MHz par l’activité du programme CORE : mesure vs. simulation 
On observe également un courant de faible intensité au niveau du lead VSSA. Etant donné que ce lead 
est orienté à 45° par rapport à l’axe X, il est normal que ce chemin de courant apparaisse aussi bien sur la 
cartographie de la composante Hx que sur celle de Hy. 
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Sur la Figure 4-139 est représentée la cartographie du champ magnétique normal Hz, qui permet de 
localiser en une seule mesure, et de manière plus précise, l’ensemble des chemins de courants. Ces chemins de 
courants correspondent à un minimum de champ Hz entouré par deux maxima. On distingue très nettement trois 
courants de forte amplitude (signaux se propageant sur le réseau d’alimentation du régulateur de tension, et sur 
le réseau de découplage du cœur) et un courant plus faible, qui se propage à travers VSSA. 
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Figure 4-139 : champ Hz rayonné à 4MHz par l’activité du programme CORE : mesure vs. simulation 
La Figure 4-140 représente la cartographie du champ Hz rayonné à 32MHz, la fréquence du bus 
d’horloge, lorsque le programme de test est le programme PLL. On peut constater la présence de plusieurs 
chemins de courant : 
 des courants de forte amplitude se propageant à travers le réseau de découplage du cœur 
(VDD1/VSS1 et VDD2/VSS2) 
 des courants parasites, de plus faible amplitude, circulant à travers tout le réseau d’alimentation 
: principalement sur les leads VDDR1/VSSR1 (broches d’alimentation du régulateur de tension) 
et VDDA/VSSA (signaux de référence du régulateur), mais aussi sur les broches 
VDDX1/VSSX1 et VDDX2/VSSX2. 
Ce phénomène de propagation des signaux transitoires à travers le réseau d’alimentation est bien pris en 
compte par le modèle ICEM du microcontrôleur, qui utilise des éléments capacitifs pour modéliser le couplage 
par le substrat. Plus la fréquence augmente, plus l’impédance entre les différentes paires de broches 
d’alimentation est faible, et plus les phénomènes de couplage entre broches sont importants. 
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Figure 4-140 : champ Hz rayonné à 32MHz par l’activité du programme PLL : mesure vs. simulation 
Sur la Figure 4-141 est représentée la cartographie du champ magnétique tangentiel à la fréquence 
2,27MHz, lorsque le programme PORT est exécuté. La cartographie expérimentale est obtenue en réalisant 
successivement des mesures de la composante Hx, puis de la composante Hy, et en calculant, pour chaque 
position (x,y) de la sonde : 
eq.73 Htang(x,y)² = Hx(x,y)²  +Hy(x,y)² 
Outre l’incertitude de repositionnement de la sonde entre deux mesures successives (cf. chapitre 2, 
paragraphe 4.1), cette approximation présente des limites liées au déphasage des champs électromagnétiques, 
qui sont décrites dans [4-13].  
Cette cartographie met en évidence des courants de forte amplitude circulant sur les broches du port A, 
ainsi que sur les leads VDDR1/VSSR1 et VDDR2/VSSR2 (réseau d’alimentation de certains ports 
d’entrées/sorties, en particulier du port A). 
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Figure 4-141 : champ Htang rayonné à 2.27MHz par l’activité du programme PORT : mesure vs. simulation 
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On peut également remarquer un courant de faible intensité se propageant sur les broches VDD1/VSS1. 
Le rayonnement des broches VDD2/VSS2 n’est pas visualisable sur cette cartographie. Il très vraisemblablement 
masqué par le fort rayonnement des leads VDDR2/VSSR2, situés à proximité de ces broches. 
La Figure 4-142 compare la cartographie du champ Htang mesurée pour le programme PORT à la 
fréquence de 2,27MHz, avec la cartographie obtenue à 32MHz (fréquence de fonctionnement du bus d’horloge).  
A 32MHz, le courant circulant sur les broches du port A est de faible intensité. En effet, cette fréquence ne 
correspond pas à une harmonique de 2,27MHz. Par contre, comme dans le cas du programme PLL, cette 
cartographie met en évidence l’existence de courants sur les huit paires de broches d’alimentation du 
microcontrôleur : l’activité de la PLL génère des fluctuations de courant qui se propagent par couplage sur la 
totalité du réseau d’alimentation. 
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Figure 4-142 : cartographies expérimentales du champ Htang rayonné par l’activité du programme PORT, à 2.27MHz 
et à 32MHz 
Le programme de test PORT est modifié de telle sorte que le port A délivre les signaux 0x55/0xAA. Ceci 
signifie que deux broches adjacentes de ce port délivrent des signaux carrés, de fréquence 2,27MHz, en 
opposition de phase.  
La Figure 4-143 présente les cartographies du champ magnétique tangentiel associées respectivement au 
programme PORT et au programme PORT’. 
Les signaux déphasés de 180° sur le port A génèrent des champs magnétiques en opposition de phase, 
qui se compensent et dont les effets s’annulent au-dessus de la surface du composant : on observe une 
diminution de plus de 20dBA/m des champs magnétiques rayonnés lorsque les signaux d’entrées/sorties sont 
déphasés. 
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Figure 4-143 : cartographies expérimentales du champ Htang rayonné par l’activité du programme PORT à 
2.27MHz : signaux en phase et signaux en opposition de phase 
Les appels de courant sur les broches VDDR1/VSSR1 et VDDR2/VSSR2 d’alimentation du port A sont 
également déphasés et s’annulent : le champ magnétique au-dessus de ces leads est quasiment nul.  
Ces phénomènes d’interactions destructives entre champs en opposition de phase sont également 
observables lors de mesures en cellule TEM et en GTEM. Par conséquent, afin de ne pas sous-estimer les 
émissions rayonnées d’un circuit intégré, il est nécessaire de développer un programme de test pour lequel 
l’activité des différents ports d’entrées/sorties ne s’annule pas mais au contraire s’additionne.  
La Figure 4-144 présente les cartographies des signaux mesurés avec la sonde Ez,microcoax à différentes 
fréquences, lorsque le programme PORT est exécuté.  
A 2,27MHz (fréquence de commutation du port A) et à 4,54MHz (sa première harmonique), on observe un 
point chaud de forte intensité au-dessus du port A : le monopôle Ez,microcoax capture le champ électrique généré 
par les commutations du potentiel entre 0V (état « 0 ») et 5V (état « 1 ») sur les broches de ce port. 
A des fréquences plus élevées (32MHz et 64MHz), on note la présence d’un champ électrique de faible 
intensité, localisé au-dessus du silicium. Ce champ est généré par de légères fluctuations du potentiel du silicium 
(phénomène appelé ground bounce). 
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Figure 4-144 : cartographies expérimentales du signal capté par la sonde Ez_microcoax, à différentes fréquences, 
quand le programme PORT est exécuté 
5. CONCLUSIONS 
Dans ce chapitre, une méthode pour construire le modèle ICEM d’un circuit intégré a été présentée. Cette 
technique expérimentale s’appuie sur des mesures de paramètres S et des mesures conduites sur les broches 
d’alimentation et les ports d’entrées/sorties du composant.  
Les comparaisons effectuées entre simulations et résultats expérimentaux ont démontré que le modèle 
ICEM permettait de prédire avec précision les résultats des mesures normalisées des émissions conduites et 
rayonnées. 
D’autre part, les résultats expérimentaux, et en particulier les cartographies champ proche, ont permis de 
mettre en évidence l’influence du programme exécuté sur les caractéristiques des émissions électromagnétiques. 
Le choix du programme de test qui sera implémenté dans le circuit intégré pour réaliser des mesures de 
qualification CEM est de première importance. 
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Chapitre 5 
UTILISATION DU MODELE ICEM DU S12X 
Dans les chapitres précédents, nous nous sommes attachés à construire le modèle ICEM d’un circuit 
intégré et à démontrer que ce modèle pouvait être utilisé pour déterminer par la simulation les résultats des 
mesures normalisées des émissions électromagnétiques. 
De manière plus générale, le modèle ICEM a pour fonction de représenter le comportement CEM d’un 
circuit intégré. Il peut servir par exemple à optimiser la valeur de certains paramètres influant sur les émissions 
électromagnétiques du composant, tels que la capacité de découplage du cœur logique, ou les charges 
terminales des ports d’entrées/sorties. Ce modèle non confidentiel peut également servir à décrire le 
comportement du composant dans des simulations CEM au niveau équipement. 
Ce chapitre présente de manière non exhaustive quelles peuvent être les utilisations d’un modèle ICEM 
tel que celui, élaboré au chapitre 4, du microcontrôleur S12X. 
1. ETUDE DES PARAMETRES INFLUANT SUR LES EMISSIONS 
ELECTROMAGNETIQUES D’UN CIRCUIT INTEGRE 
Qu’il soit construit à partir de mesures réalisées sur un composant existant, ou bien lors de la phase de 
conception du circuit intégré, à l’aide de logiciels d’extraction layout dédiés, le modèle ICEM est un outil 
permettant d’évaluer l’influence des différents paramètres du circuit intégré sur ses émissions 
électromagnétiques. 
Ainsi, le modèle ICEM du microcontrôleur S12X construit au chapitre 4 pourra être utilisé pour étudier, à 
l’aide de simulations, comment les valeurs de ces paramètres influent sur les émissions conduites et rayonnées 
du composant. Ceci afin d’optimiser les caractéristiques des microcontrôleurs de la même famille, tels que le 
S12XE [5-01], qui seront commercialisés par la suite. 
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La capacité de découplage du cœur logique agit sur l’allure des pics de courant parasites générés sur le 
réseau d’alimentation. La valeur de la capacité MOS implémentée à proximité du cœur digital pourra être choisie 
de manière à minimiser les émissions électromagnétiques. 
Les valeurs des inductances et résistances parasites varient de manière importante selon le type de 
boîtier utilisé. Les performances CEM du microcontrôleur doivent être un critère de choix prépondérant entre 
différents types de boîtiers.  
Les composants CMS montés sur le PCB en sortie des ports du microcontrôleur influent également sur 
l’allure des signaux générés sur les broches d’entrées/sorties. Les simulations permettront de déterminer s’il est 
plus judicieux d’utiliser des charges présentant une haute impédance (résistances 10kΩ) ou au contraire une 
faible impédance (capacités de valeur élevée). 
Enfin, les émissions électromagnétiques d’un composant sont fortement dépendantes de sa configuration. 
Les résultats expérimentaux présentés dans les chapitres précédents ont souligné à de nombreuses reprises que 
les niveaux des perturbations émises et l’allure du spectre d’émission varient en fonction du programme 
implémenté. Grâce au modèle ICEM, il est possible d’évaluer les effets de la configuration du circuit intégré sur 
ses émissions électromagnétiques. 
Par exemple, le microcontrôleur S12X, configuré par défaut en mode full drive, dispose également d’un 
mode low drive qui permet de diminuer l’amplitude des signaux générés sur les ports numériques. Des 
simulations basées sur le modèle ICEM du S12X, avec différentes valeurs des buffers des ports 
d’entrées/sorties, permettent d’étudier les bénéfices du mode low drive sur le comportement CEM du 
microcontrôleur. 
2. SIMULATIONS CEM AU NIVEAU EQUIPEMENT : L’EXEMPLE DE VALEO 
La société Valeo, fournisseur d’équipements automobiles et l’un des principaux clients de Freescale 
Semiconducteur, a développé en 2006 une spécification CEM qui a été soumise aux différents fournisseurs de 
l’équipementier.  
Ce paragraphe présente les objectifs de cette spécification, ainsi que la stratégie mise en œuvre par 
Valeo pour prendre en compte les aspects CEM au niveau équipement. Il décrit également comment les modèles 
ICEM des composants commercialisés par Freescale sont utilisés par Valeo pour l’élaboration des équipements 
automobiles.  
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2.1 LES BESOINS 
Afin de respecter le cahier des charges (coût, comportement CEM,…) imposé au niveau système par le 
constructeur automobile, les équipementiers doivent répartir ces contraintes au niveau des composants. Même si 
les contraintes économiques demeurent un critère majeur, la sélection s’effectue aujourd’hui à travers une 
matrice de choix où chaque contrainte est associée à un coefficient pondérateur. Pour certains éléments, tels que 
les bus de communication, le critère de choix prépondérant est leur comportement CEM.  
 
 
Figure 5-145 : des spécifications système aux spécifications composant. 
La Figure 5-145 présente le diagramme en V appliqué lors de la conception d’un véhicule automobile : 
afin d’être conforme aux normes internationales, le constructeur définit des spécifications que devront tenir 
chacun des équipements. L’objectif de Valeo est de définir de la même manière une spécification pour chaque 
circuit intégré qui sera utilisé dans un équipement automobile. 
2.2 LA SPECIFICATION GLOBALE 
En fonction de l’application dans laquelle ils seront implémentés, les contraintes imposées à un même 
composant peuvent varier de manière importante. Ces exigences peuvent varier jusqu’à 40dB pour un même 
essai, sur certaines plages de fréquences. Prenons l’exemple d’un microcontrôleur dont le spectre d’émission 
mesuré en cellule TEM est présenté sur la Figure 5-146. Ce composant pourra être utilisé dans l’application A, 
peu risquée (pour laquelle il suffit que le microcontrôleur respecte le gabarit A), mais pas dans l’application B, 
plus critique (associée au gabarit B).  
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Figure 5-146 : les gabarits à respecter dépendent fortement de l’application dans laquelle le composant sera utilisé 
Compte tenu de ces contraintes très variables, il n’est pas possible de développer une spécification 
unique permettant de statuer si un composant respecte ou non les contraintes CEM requises. Les objectifs de la 
spécification développée par Valeo et soumise à ses fournisseurs sont : 
 d’évaluer le comportement d’un composant en terme de compatibilité électromagnétique 
 de considérer des niveaux minimums que le composant devra respecter  
 de récupérer des informations sur le comportement CEM d’un composant, dans le but de 
déterminer quelles adaptations apporter sur le PCB (ajout de filtres, orientation optimale du 
composant sur le circuit imprimé,…) 
Cette spécification met en place un vocabulaire commun utilisé par Valeo et ses fournisseurs, présente 
les différentes méthodes de test qui serviront à caractériser les composants et définit les modèles dont les 
experts CEM ont besoin.  
2.3 LA METHODOLOGIE 
Afin de minimiser les délais et les coûts engendrés par les problèmes de compatibilité électromagnétique, 
une méthodologie a été mise en place au sein de la société, qui se décompose en cinq phases : 
 Phase 1 : l’analyse du cahier des charges 
Cette analyse s’appuie sur la spécification fournie par le constructeur automobile. Les exigences plus 
ou moins sévères des constructeurs automobiles en terme de compatibilité électromagnétique 
orientent le choix des composants.  
Ainsi, pour les équipements les moins critiques, il sera possible d’utiliser des composants moins 
performants d’un point de vue de la CEM, et de les intégrer sur des circuits imprimés à deux couches 
de métal seulement, moins onéreux que les PCB quatre couches.  
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Pour chaque projet, un cahier des charges interne est établi, qui s’appuie sur la spécification client, et 
tient compte des particularités du véhicule dans lequel le produit sera intégré. 
 Phase 2 : l’identification des risques 
C’est par la simulation que les risques sont déterminés. Les ingénieurs CEM de Valeo disposent en 
effet d’une bibliothèque Spice de modèles comportementaux (Figure 5-147) : modèles des 
composants passifs et actifs, modèles des différents bancs de mesure, modèles des pistes du PCB 
(incluant les éléments parasites) et modèles des mécanismes de couplage entre les différents 
éléments du produit.  
 
 
Figure 5-147 : bibliothèque de modèles pour les simulations CEM au niveau équipement 
A cette étape de la conception, il subsiste des incertitudes non négligeables sur les résultats des 
simulations car certains éléments (et en particulier les modèles des composants) ne sont pas toujours 
disponibles. 
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Figure 5-148 : évaluation des risques liés à la CEM 
 Phase 3 : la rédaction d’un plan de test  
Par l’analyse des impacts client en cas de dysfonctionnement de l’équipement, une classification des 
fonctions critiques par ordre de criticité est établie. 
Le plan de test, qui décrit les essais à réaliser, inclut les conditions de test, les signaux à tester, les 
critères de défaut et les critères d’acceptation. C’est dans ce document qu’est définie la configuration 
du banc de charge qui sera utilisé pour les essais de qualification CEM. Le choix des tests à réaliser 
est guidé par les résultats des simulations, qui permettent notamment d’identifier les modes de 
fonctionnement à risque. 
 Phase 4 : la synthèse de l’évaluation des risques 
La simulation permet d’évaluer les solutions à mettre en œuvre (choix des filtrages, règles de 
routage,…) pour que les exigences CEM soient respectées. La classification des fonctions de 
l’équipement réalisée à l’étape précédente permet d’identifier les pistes à router en priorité. Le 
routage est effectué en fonction de ces priorités et des règles de routage. 
 Phase 5 : la validation 
Cette dernière étape se fait de manière expérimentale, à partir du plan de test : un nombre limité 
d’essais sont réalisés sur des prototypes, qui visent à tester les points critiques de l’application.  
La méthodologie est aujourd’hui appliquée à tous les nouveaux produits développés par la société. Alors 
que jusqu’à sept ou huit itérations étaient nécessaires pour qu’un équipement soit conforme au cahier des 
charges délivré par le constructeur automobile, la mise en place de cette méthodologie a permis, pour la plupart 
des applications, de respecter les spécifications client dès la première itération.  
Et pour les applications les plus critiques, une seconde itération seulement est nécessaire pour respecter 
les contraintes CEM imposées. 
Page 165 sur 185 
2.4 EXEMPLE D’APPLICATION 
En 2003, les travaux de modélisation réalisés dans le cadre de la thèse de Sébastien Calvet [5-02] ont 
permis d’élaborer le modèle ICEM du MC912DP256. Ce microcontrôleur pourvu d’un cœur adressé sur 16 bits 
est intégré dans de nombreuses applications automobiles, et en particulier dans certains des équipements 
conçus par Valeo.  
Afin de résoudre les problèmes de compatibilité électromagnétique observés au niveau équipement, le 
modèle ICEM du composant a été délivré aux ingénieurs CEM de Valeo, qui ont pu, par la simulation, optimiser 
le routage, le dimensionnement des découplages et leur localisation sur le PCB, et ainsi faire en sorte que le 
produit final respecte les contraintes CEM. 
Cette expérience concluante, qui a fait l’objet d’une publication commune entre Valeo et Freescale lors de 
la conférence EMC compo 04 [5-03], a conduit l’équipementier automobile à solliciter de la même manière le 
modèle ICEM du S12X, sélectionné pour plusieurs de ses applications.  
La Figure 5-149 présente le modèle du circuit imprimé incluant le modèle ICEM du microcontrôleur, qui est 
intégré sous forme de boîte noire. 
 
 
Figure 5-149 : modèle ICEM du S12X dans son environnement PCB 
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Afin de valider cette modélisation, des mesures d’émission conduite sont réalisées selon la norme 
CISPR25 [5-04], et comparés aux résultats obtenus par la simulation. Une corrélation satisfaisante est observée 
entre les niveaux d’émission mesurés et simulés sur toute la bande de fréquence, comme le montre la Figure 5-
150. Le modèle, ainsi validé, peut alors être utilisé pour optimiser par la simulation le placement des capacités de 
découplage sur le circuit imprimé. 
 
 
Figure 5-150 : émissions conduites de l’équipement selon la configuration CISPR25 : comparaison entre spectre 
mesuré et spectre simulé. 
Le modèle de l’équipement pourra alors être à son tour utilisé pour des simulations CEM au niveau 
système. La Figure 5-151 représente cette modélisation multi-échelle servant à une évaluation globale des 
risques CEM au niveau du véhicule automobile.  
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Figure 5-151 : modélisation multi-échelle pour la simulation au niveau système 
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CONCLUSION 
L’électronique embarquée occupe aujourd’hui une place sans cesse croissante, aussi bien dans le 
domaine aéronautique (citons par exemple l’avion de chasse Rafale, merveille de technologie, ou encore le futur 
A350, qui sera le premier avion tout électrique) que dans le domaine automobile. Pour que ces systèmes 
puissent cohabiter, les contraintes de CEM doivent plus que jamais être prises en compte, d’autant plus que 
certaines fonctions réalisées par des équipements électroniques s’avèrent critiques pour la sécurité des 
personnes à bord.  
Les mesures prises pour durcir les systèmes d’armes (surblindage des torons, blindage des 
équipements,…) ne peuvent pas toutes s’appliquer à des véhicules automobiles : elles entraîneraient non 
seulement une augmentation conséquente du poids total du véhicule, mais surtout une augmentation du coût de 
fabrication prohibitive dans ce secteur de production de masse qu’est le domaine automobile. 
Ainsi que nous l’avons présenté dans le premier chapitre, les avancées technologiques réalisées de 
manière concomitante dans le domaine des semiconducteurs ont entraîné une miniaturisation continuelle des 
circuits intégrés, permettant l’intégration de fonctions de plus en plus complexes sur une même puce de silicium. 
Les composants programmables tels que les microprocesseurs et les microcontrôleurs, qui sont les "cerveaux" 
de toute fonction électronique, voient leur nombre de transistors augmenter exponentiellement, tandis que leurs 
tensions de seuil diminuent continuellement. Ces tendances impliquent a priori à la fois une augmentation des 
émissions parasites et une vulnérabilité croissante aux perturbations électromagnétiques. 
Autrefois considérées au niveau du système complet, les exigences CEM se sont d’abord reportées au 
niveau des équipements électroniques, puis au niveau des briques élémentaires : les composants 
programmables. Ces dernières années, différentes techniques de mesures ont été définies par les comités de 
normalisation, afin d’évaluer par des méthodes communes à tous le comportement CEM d’un circuit intégré. 
Récemment, une technique expérimentale a été définie dans l’objectif de mesurer les champs électrique et 
magnétique générés à la surface du boîtier par l’activité du composant : le scan champ proche. 
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Un banc de scan pour composants a été conçu et développé au laboratoire du LEN7, avec une batterie de 
sondes miniatures offrant une résolution suffisante pour observer avec précision les variations des champs 
électromagnétiques à la surface d’un circuit intégré. Ce banc de scan champ proche est l’objet du second 
chapitre de ce mémoire.     
Les nombreuses campagnes de mesures réalisées sur différents composants programmables 
(microcontrôleurs 8 bits, 16 bits et 32 bits) ont souligné l’étendue des possibilités offertes par cette technique, qui 
fait actuellement l’objet de travaux de normalisation, notamment dans le cadre du groupe de travail français 
PASTEUR. 
Le banc de scan du LEN7 pourra néanmoins être optimisé, par l’élaboration de sondes plus performantes, 
mais également par le développement d’un outil de post-traitement des résultats bruts, permettant de corriger les 
effets intrusifs des capteurs de champ. De tels travaux de recherche ont été entrepris depuis quelques années 
par les laboratoires moteurs dans cette technique de mesure (l’UMR aux Etats-Unis, l’IZM en Allemagne et 
l’IRSEEM en France) et sont actuellement au LEN7 le sujet des travaux de recherche de Cristian Avram. 
Parallèlement à l’élaboration des standards de mesure, des modèles ont été proposés pour décrire les 
caractéristiques CEM d’un circuit intégré. L’objectif étant d’utiliser ces modèles afin d’évaluer par la simulation 
numérique au niveau équipement, voire au niveau système, les risques de dysfonctionnement dus à de 
mauvaises performances CEM. Parmi ces modèles, le modèle ICEM, élaboré par un groupe de travail français 
regroupant académiques (LATTIS, ESEO…) et industriels (Freescale Semiconducteurs, Atmel, Valeo, Siemens 
VDO,…), a pour avantage d’être un modèle comportemental simple d’utilisation et non confidentiel, permettant 
d’évaluer les caractéristiques des émissions électromagnétiques du composant, en fonction de ses paramètres 
caractéristiques (dimensions du cœur logique, géométrie des leads, taille des buffers d’entrées/sorties…) et de 
son activité. 
Conçu par et pour des microélectroniciens, le modèle ICEM se présente généralement sous la forme 
d’éléments RLC, de sources de courant et de tension. Pour cette raison, il est parfaitement adapté à la 
détermination des émissions conduites d’un circuit intégré (c'est-à-dire au calcul des courants et tensions 
parasites se propageant sur les broches du composant). Mais il est a priori moins évident de relier ce modèle 
électrique à des champs électromagnétiques.  
Dans le troisième chapitre, une méthodologie de modélisation a été élaborée pour déterminer, à partir de 
son modèle ICEM et de ses caractéristiques physiques (dimensions des leads, du boîtier, constantes 
diélectriques,…), les émissions rayonnées d’un circuit intégré. Un flot de simulation utilisant les logiciels de 
simulation électrique et les outils de calcul électromagnétique disponibles au sein de la société Freescale 
Semiconducteurs, a été proposé. 
Ce flot de simulation a été appliqué dans le chapitre 4 à un microcontrôleur 16 bits (le S12X) pour 
retrouver par la simulation les résultats expérimentaux des mesures normalisées des émissions 
Page 171 sur 185 
électromagnétiques (mesures conduites, cellule TEM et scan champ proche). Les comparaisons entre résultats 
des simulations et données expérimentales laissent conclure que le modèle ICEM permet de retranscrire 
correctement les émissions électromagnétiques d’un composant, non seulement en mode conduit, mais 
également en mode rayonné.  
L’utilisation du logiciel HFSS pour calculer le rayonnement champ proche du microcontrôleur s’est avéré 
très pertinent dans la mesure où, pour un boîtier de type QFP tel que celui du S12X, étant donné que les champs 
électromagnétiques émis par les leads sont prépondérants. Cet outil de simulation pourrait cependant montrer 
ses limites pour des boîtiers de type BGA, pour lesquels les leads sont positionnés en dessous de la puce en 
silicium. 
En ce qui concerne la mesure des émissions rayonnées en cellule TEM et en GTEM, plusieurs approches 
ont été entreprises pour modéliser le moyen d’essai (modèle utilisant des éléments localisés, utilisation des 
logiciels Quick3D et HFSS), chacune présentant ses limites. La meilleure approche consistant à notre avis au 
développement d’un code de calcul dédié. La modélisation d’une cellule GTEM est d’ailleurs aujourd’hui l’objet 
des travaux d’Ali Yalaoui au LEN7. 
Enfin, le dernier chapitre donne des exemples non exhaustifs d’utilisation du modèle ICEM du 
microcontrôleur S12X : pour évaluer l’influence des paramètres caractéristiques (valeur des capacités de 
découplage, forme temporelle des signaux d’entrées/sorties,…) sur les émissions électromagnétiques du 
composant, ou encore pour réaliser des simulations CEM au niveau équipement. 
Il est important de souligner que le modèle ICEM du S12X présenté dans ce mémoire a été élaboré à 
partir de données expérimentales : mesures de paramètres S entre broches d’alimentation et mesures des 
signaux transitant sur le réseau d’alimentation, et sur les ports d’entrées/sorties. Les efforts doivent maintenant 
être portés à la définition d’une technique de construction d’un modèle ICEM prédictif, conçu dès la phase de 
conception du circuit intégré, à partir des informations layout et des caractéristiques du boîtier. 
Un tel modèle permettra d’optimiser, en amont de la fabrication des premiers prototypes, certains 
paramètres caractéristiques du composant tels que la capacité de découplage interne, ou le positionnement des 
rails d’alimentation sur le silicium. Ce travail fera très certainement l’objet des principaux travaux de R&D 
entrepris par Freescale Semiconducteurs ces prochaines années.   
Parmi les axes de développement futurs de la CEM des composants, on peut citer également l’élaboration 
d’un modèle ICIM (Integrated Circuit Immunity Model) visant à décrire les risques de dysfonctionnement d’un 
circuit intégré en présence d’une perturbation électromagnétique. Les travaux de Stéphane Baffreau, puis 
d’Alexandre Boyer au sein du LATTIS ont posé les bases d’un tel modèle. La prochaine étape sera de proposer 
ICIM comme donnée d’entrée pour la définition d’un modèle normalisé permettant de décrire la susceptibilité 
électromagnétique des circuits intégrés.  
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Il faut noter que cette problématique de la susceptibilité des composants aux agressions 
électromagnétiques est aujourd’hui abordée principalement dans le domaine fréquentiel : en d’autres termes, les 
agressions-types préconisées par les normes d’essais sont essentiellement des ondes entretenues. Des travaux 
devront être entrepris afin d’appréhender la susceptibilité des composants à des ondes de type radar (ondes 
pulsées présentant des fronts de montée/descente raides). 
Enfin, pour souligner l’utilité de nos travaux, nous concluront qu’il est essentiel, pour améliorer le 
comportement CEM des composants futurs, que les designers de circuits intégrés se familiarisent avec les 
notions de base de l’électronique haute fréquence et de l’électromagnétisme telles que l’impédance 
caractéristique d’une ligne de transmission, les phénomènes de couplage parasites, tant au niveau silicium qu’au 
niveau boîtier, et les champs électromagnétiques rayonnés par un dipôle infinitésimal ou une boucle de courant. 
Ceci nécessite une collaboration permanente entre experts CEM et designers, des formations CEM 
régulièrement dispensées aux équipes de design, ainsi que le développement d’outils dédiés qui seront mis à la 
disposition des designers. 
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Annexe 1 
IMPEDANCE, IMPEDANCE D’ONDE ET IMPEDANCE 
CARACTERISTIQUE 
Dans le domaine de l’électronique, l’impédance Z d’un dipôle est définie en régime sinusoïdal comme 
étant le rapport entre la valeur complexe U de la tension efficace aux bornes de ce dipôle et la valeur complexe I 
du courant efficace qui le traverse :  
eq.74 
UZ
I
=  
En électromagnétisme, l’énergie est transportée sous forme d’onde électromagnétique. On définit 
l’impédance d’onde η comme le rapport entre l’amplitude complexe du champ électrique E
r
 et l’amplitude 
complexe du champ magnétique H
r
. 
eq.75 
E
H
η =
r
r  
Dans l’espace libre, le champ électromagnétique se propage sous la forme d’onde Transverse Electro-
Magnétique (TEM) : les champs E
r
 et H
r
 sont orthogonaux entre eux, et tous deux sont perpendiculaires à la 
direction de propagation de l’onde. L’impédance d’onde est alors égale à : 
eq.76 
TEM
0
0 TEM 0
E
120
H
µη pi
ε
= = =
r
r  
En propagation guidée, l’onde est transportée dans un dispositif (guide d’onde ou ligne de transmission) 
dont la section transverse est constante. Des exemples de dispositifs couramment utilisés sont donnés sur la 
Figure A1-152. 
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Figure A1-152 : exemples de guides d’ondes et lignes de transmission 
La répartition des champs électromagnétiques est déterminée par la géométrie de la section transverse. 
Si l’on prend l’exemple de la ligne coaxiale, les contraintes géométriques imposent les lignes de champ 
présentées sur la Figure A1-153. 
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Figure A1-153 : lignes de champ dans un guide d’onde coaxial circulaire 
Supposons que les conducteurs sont parfaits, et que l'espace entre ceux-ci est rempli d'un matériau 
linéaire, homogène et isotrope, de permittivité ε=ε0εr et perméabilité µ=µ0µr, réelles (ligne sans pertes). Compte 
tenu des symétries du problème, les expressions des champs E
r
 et H
r
 s’écrivent en coordonnées cylindriques : 
eq.77 0 0
j( t k z )
rE(r , ,z,t ) E( r )e eϖθ −=
r r
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eq.78 0 0
j( t k z )H(r , ,z,t ) H( r )e eϖ θθ −=
r r
 
avec 0 02 fω pi=  et 0
0
2k piλ=  
Les équations de Maxwell s’écrivent pour ce problème : 
eq.79 div(E ) ρ
ε
=
r
 
eq.80 
H
rot (E )
t
µ ∂= −
∂
r
r r
 
eq.81 div(H ) 0=r  
eq.82 
E
rot (H ) j
t
ε
∂
= −
∂
r
r r r
 
Dans l’espace entre les deux conducteurs métalliques, il n’y a ni charges ( 0ρ = ), ni courants ( j 0=r r ). 
Par conséquent, le champ électrique dérive d’un potentiel scalaire : 
eq.83 E grad(V )= −r r  
Ce potentiel scalaire vérifie l’équation de Laplace : 
eq.84 V 0∆ =  
Le système étant invariant par rotation autour de l'axe z et par translation le long de ce dernier, le potentiel 
ne peut dépendre que de la composante radiale r, et s’exprime sous la forme : 
eq.85 0
j tV(r ,t ) V( r )e ω=  
L’équation (eq.84) s’écrit alors : 
eq.86 
1 d dV( ( r )) 0
r dr dr
=  
L’amplitude du potentiel est donc de la forme : 
eq.87 V(r ) A ln( r ) B= +  
où A et B sont des constantes. 
Le conducteur extérieur, qui fait office de masse, est au potentiel 0V. Si l’on note Rext son rayon, on 
obtient :  
eq.88 ext extV(R ) 0 Aln(R ) B= = +  
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En notant V0 l’amplitude du potentiel dans le conducteur intérieur, et Rint le rayon de ce conducteur, on a 
d’autre part : 
eq.89 int 0 intV(R ) V Aln(R ) B= = +  
On obtient ainsi pour expressions de A et B : 
eq.90 ext0
int
RA V ln
R
 
=  
 
 
eq.91 ( )extB Aln R= −  
Par conséquent :  
eq.92 ext0 int ext
int ext
R rV( r ) V ln ln r R ,R
R R
   
= ∀ ∈       
   
 
D’autre part, on associe à tout point de la surface du conducteur central un courant surfacique, dont la 
densité est liée au champ magnétique. Si l’on note n
r
 le vecteur unitaire, orienté vers l'extérieur, selon la normale 
au conducteur, on a : 
eq.93 SJ n H= ×
r rr
 
Dans le cas de la ligne coaxiale : 
eq.94 S r int int zJ e H(R )e H(R )eθ= × =
r r r r
 
On peut ainsi définir un courant I circulant dans le conducteur intérieur, dont l’intensité est l’intégrale du 
vecteur SJ
r
 circulant à la surface du conducteur : 
eq.95 
int
2
S Z int int int int
contour C 0
I J .e dl H(R )R d 2 R H(R )
pi
θ pi= = =∫ ∫
rÑ  
Ayant défini une différence de potentiel entre le conducteur externe et l’âme centrale, ainsi qu’un courant 
circulant dans la ligne, on peut considérer le rapport entre ces grandeurs. On introduit alors la notion 
d’impédance caractéristique, notée ZC et définie comme étant : 
eq.96 0c
VZ
I
=  
Souvent confondue à tort avec l’impédance d’un dipôle, car toutes deux sont définies comme étant le 
rapport entre une tension et un courant, l’impédance caractéristique est plus proche de la notion d’impédance 
d’onde.  
En effet, si l’on reprend l’exemple du guide coaxial, l’équation (eq.83) donne : 
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eq.97 0 ext int ext
int
V RdVE(r ) ln r R ,R
dr r R
 
= − = − ∀ ∈     
 
 
En particulier, lorsque r=Rint : 
eq.98 int0 int int
ext
RV R E(R )ln
R
 
= −  
 
 
Donc en combinant cette égalité avec (eq.95) et (eq.96) : 
eq.99 
int
int int
ext int int
c
int int int ext
RR E(R )ln
R E(R ) R1Z ln
2 R H(R ) 2 H(R ) Rpi pi
 
 
  
= =  
 
 
Etant donné que le champ électromagnétique se propage sous forme d’onde TEM, le rapport entre les 
amplitudes des champs électrique et magnétique est constant : 
eq.100 int ext
r
0
r
E(r )H(r ) r R ,R
µη
ε
= ∀ ∈     
D’où : 
eq.101 int r r0
int r r
E(R ) 120
H(R )
µ µη pi
ε ε
= =  
Finalement : 
eq.102 int intr rc
r ext r ext
R R1Z 120 ln 60 ln
2 R R
µ µ
pi
pi ε ε
   
= =   
   
 
La valeur de Zc ne dépend pas de la fréquence du champ, ni de son amplitude, mais seulement des 
dimensions des conducteurs métalliques. Dans le cas de la ligne coaxiale, comme d’ailleurs pour tout guide 
d’onde et pour toute ligne de transmission, l’impédance caractéristique ne dépend que des caractéristiques 
géométriques de la section transverse. 
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Annexe 2 
ETUDE THEORIQUE DES PHENOMENES DE RESONANCE DANS 
UNE CELLULE TEM 
1. LES GUIDES D’ONDE COAXIAUX 
On appelle guide d’onde un dispositif métallique à section transverse constante. Ce type de dispositif est 
utilisé afin de transporter des ondes électromagnétiques. Parmi les guides d’ondes, les guides coaxiaux (qui sont 
constitués d’un conducteur interne et d’une armature métallique externe) ont la particularité de pouvoir 
transporter des champs électromagnétiques sous formes d’onde Transverse Electro-Magnétique (TEM) : les 
champs électrique et magnétique sont tous deux perpendiculaires à la direction de propagation.  
La Figure A2-154 présente deux exemples de guides coaxiaux : un guide à section circulaire (tous les 
câbles coaxiaux utilisées pour les mesures hyperfréquences et pour les mesures CEM sont des guides d’onde à 
section circulaire, dont les dimensions sont définies afin de présenter une impédance caractéristique de 50Ω), et 
un guide à section rectangulaire (tel que les cellules TEM et GTEM). 
 
E
E
H
H
E
H
EH
 
Figure A2-154 : répartition du mode TEM dans des guides d’ondes coaxiaux 
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2. FREQUENCES DE COUPURE DES MODES D’ORDRE SUPERIEUR 
Un guide coaxial peut transporter une information sous forme d’onde TEM sur une large bande de 
fréquence : depuis le DC (le conducteur central est porté à un certain potentiel VDC, le conducteur extérieur 
faisant office de masse) jusqu’à une fréquence maximum, qui est liée à l’apparition des modes d’ordres 
supérieurs dans la structure.  
En effet, lorsque les fréquences des signaux transportés augmentent, des modes d’ordre supérieur 
apparaissent : les modes TE (Transverses Electriques) et TM (Transverses Magnétiques).  
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b
b/2
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b
X
Y
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Figure A2-155 : section transverse de la partie centrale d’une cellule TEM, et section transverse d’un guide d’onde 
rectangulaire de même dimension 
Pour un guide d’onde rectangulaire dont la section présente les mêmes dimensions que la section de la 
cellule TEM (cf. Figure A2-155), la fréquence de coupure du mode d’ordre supérieur TEmn (respectivement TMmn) 
sont données par la formule : 
eq.103
2 2
, 0, 0,( , ) (0,0)
2
1, 1
mn
TE TM
c
C m nf avec m n m n pour les TE
a b
et m n pour les TM
   
= + ≥ ≥ ≠   
   
≥ ≥
 
D’après cette équation, comme a b≥ , le premier mode d’ordre supérieur à apparaître dans le guide 
rectangulaire est le TE10, dont la fréquence de coupure est 01 2c
Cf
a
= . 
La présence du septum impose une condition de mur électrique dans le plan 2
bY = . Un mur électrique 
impose au champ électrique transverse de s’annuler au passage de ce mur.  
Cette condition ne perturbe pas la distribution du champ électromagnétique pour les modes associés à un 
indice n pair, car le plan 2
bY =  correspond alors à un minimum de la composante XE
r
. Par contre, dans le cas 
des modes associés à n impair, la composante  dans le guide rectangulaire maximal  
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Le diagramme de la présente les variations du rapport 
10
,
mn
TE TM
c
TE
c
f
f
 en fonction du rapport a b , qui dans le 
cas de la cellule TEM est égal à 
150 1,67
90
≈ . Pour cette valeur, on constate en particulier que le rapport 01
10
TE
c
TE
c
f
f
 
est inférieur à 1, ce qui signifie que, contrairement au cas d’un guide d’onde rectangulaire dont les dimensions 
vérifient a b≥ , le mode TE01 devient propagatif avant le mode TE10. 
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Figure A2-156 : abaque permettant de déterminer les valeurs des premières fréquences de coupure des modes 
d’ordre supérieur dans un guide coaxial rectangulaire 
3. FREQUENCES DE RESONANCE DANS UNE CELLULE TEM 
Les phénomènes de résonance se produisent à des fréquences particulières, pour lesquelles la longueur 
électrique équivalente 
TM,TE
mnL  de la ligne de transmission pour le mode d’ordre supérieur TE,TMnm est égale 
à un multiple de la demi longueur d’onde guidée 
TM,TE
mngλ : 
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eq.104 1pavec
2
p
L
TM,TE
gTM,TE
mn
mn ≥=
λ
 
En appliquant la relation entre longueurs d’ondes dans une ligne de transmission : 
eq.105 ( )2TM,TEC2g2 mn
111
λλλ
+=  
On peut en déduire les fréquences correspondant à des résonances des modes d’ordre supérieur dans la 
structure : 
eq.106 ( ) ( )2TM,TEC
2
TM,TE
mn
2TM,TE
R mnmnp fL2
pCf +








=  
Avec C la célérité de la lumière dans le vide (C = 3.108m/s). 
Dans le cas d’une cavité parallélépipédique (cf. Figure A2-157), la longueur électrique équivalente est 
indépendante du mode d’ordre supérieur considéré : 
eq.107 )p,n,m(cL TM,TEmn ∀=  
c
a
b
L
l
 
Figure A2-157 : cavité parallélépipédique et cellule TEM 
Les fréquences de résonance sont alors données par la formule : 
eq.108 
TMlespour1p,1n,1met
TElespour1p),0,0()n,m(,0n,0mavec
c
p
b
n
a
m
2
Cf
222
TM,TE
Rmnp
≥≥≥
≥≠≥≥






+





+





=
 
Par contre, en raison des extrémités évasées d’une cellule TEM, la longueur électrique équivalente 
dépend a priori du mode d’ordre supérieur considéré. Si l’on note L la longueur totale de la cellule et l la longueur 
de l’extrémité évasée, les fréquences de résonance de la cellule TEM sont données par : 
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eq.109 
( )
TMlespour1p,1n,1met
TElespour1p),0,0()n,m(,0n,0mavec
LX2
pCff
2
TM,TE
mn
2TM,TE
C
TM,TE
R mnmnp
≥≥≥
≥≠≥≥








+=
 
TM,TE
mnX  est un facteur multiplicatif dépendant du mode d’ordre supérieur TE,TMnm, qui vérifie : 
1X
L
l21 TM,TEmn <<−  
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